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N . . . . . . . . . . . . . . . . . Anzahl der Stufen im Gleichrichter/ Windungszahl einer Spule
n . . . . . . . . . . . . . . . . . . Idealitätsfaktor einer Diode
PR . . . . . . . . . . . . . . . . . Reﬂektierte Leistung
PV . . . . . . . . . . . . . . . . . Verfügbare Leistung
xv
1PDC . . . . . . . . . . . . . . . DC-Leistungsaufnahme
PEIRP . . . . . . . . . . . . . Engl.: Equivalent Isotropically Radiated Power
Pin . . . . . . . . . . . . . . . . Eingangsleistung (AC)
Q . . . . . . . . . . . . . . . . . . Güte
RS . . . . . . . . . . . . . . . . Strahlungswiderstand der Antenne
Rin . . . . . . . . . . . . . . . . Eingangswiderstand des Gleichrichters
RLoad . . . . . . . . . . . . . . Lastwiderstand
Rout . . . . . . . . . . . . . . . Ausgangswiderstand des Gleichrichters
S . . . . . . . . . . . . . . . . . . Strehlungsdichte
T . . . . . . . . . . . . . . . . . . Temperatur
Ut . . . . . . . . . . . . . . . . . Temperaturspannung
uX(t) . . . . . . . . . . . . . . Spannung über Dioden im Gleichrichter
Udd,geregelt . . . . . . . . . . Geregelte Versorgungsspannung
Udd . . . . . . . . . . . . . . . . Versorgungsspannung
Uout . . . . . . . . . . . . . . . Ausgangsspannung des Gleichrichters
Uth . . . . . . . . . . . . . . . . Schwellenspannung
ADU . . . . . . . . . . . . . . Analog Digital Umsetzer
ASIC . . . . . . . . . . . . . . Engl.: Application Speciﬁc Integrated Circuit
CMOS . . . . . . . . . . . . . Engl.: Complementary Metal Oxide Semiconductor
CRC . . . . . . . . . . . . . . Engl.: Cyclic Redundancy Check
EEPROM . . . . . . . . . Engl.: Electrically Erasable, Programmable Read-Only Me-
mory
HF . . . . . . . . . . . . . . . . Engl.: High Frequency
LF . . . . . . . . . . . . . . . . Engl.: Low Frequency
POR . . . . . . . . . . . . . . Engl.: Power On Reset
SOI . . . . . . . . . . . . . . . . Engl.: Silicon On Insulator
UHF . . . . . . . . . . . . . . Engl.: Ultra High Frequency
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Kapitel 1
Einleitung
Drahtlose Energieübertragung über elektromagnetische Wellen ermöglicht den Be-
trieb von mikroelektronischen Transpondern ohne lokale Energieversorgung. Im Be-
reich der automatischen Identiﬁkation sind derartige passive Systeme bereits weit
verbreitet [4]. Eine Basisstation sendet das Signal zur Energie- und Datenüber-
tragung an einen oder mehrere Transponder, diese antworten über modulierten
Rückstreuquerschnitt [3]. Bei Verwendung von UHF Frequenzen können hohe Da-
tenraten und eine Reichweite (Abstand zwischen Lesegerät und Transponder) von
mehreren Metern erzielt werden. Die verfügbare Leistung ist jedoch in großem Ab-
stand von der Basisstation aufgrund der Freiraumdämpfung sehr gering. Daher muss
der Stromverbrauch der integrierten Schaltungen im Transponder auf wenige Mikro-
Ampere reduziert werden [27].
Sensor-Transponder bieten neben einem Datenspeicher außerdem die Funktionali-
tät zur Erfassung physikalischer Umgebungsgrößen wie z.B. Druck oder Temperatur.
Das Sensorsignal wird im Transponder digitalisiert und gemeinsam mit Identiﬁka-
tionsdaten zur Weiterverarbeitung an die Basisstation gesendet. So entstehen eine
Reihe von neuen Anwendungsfeldern, beispielsweise in der Kühl- und Frischelogis-
tik oder bei der Überwachung von beweglichen Teilen im industriellen Bereich. Die
Schaltungen zur Auslese und Digitalisierung von Sensorsignalen erhöhen jedoch den
Stromverbrauch. Außerdem werden bei Sensor-Transpondern höhere Spannungen
und temperatur-unabhängige Strom-Spannungsreferenzen benötigt. In kommerzi-
ell erhältlichen passiven Sensor-Transpondern wird derzeit eine induktive Kopplung
zur Energieübertragung mit einer Reichweite von einigen Dezimetern eingesetzt [13].
Im Rahmen dieser Arbeit wird die Energieübertragung für den Betrieb von passi-
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4ven Sensor-Transpondern im elektromagnetischen Fernfeld der Basisstation unter-
sucht. Ziel ist eine Erhöhung der Reichweite und der Datenrate gegenüber induktiven
Transpondersystemen.
Die integrierten Schaltungen im Transponder benötigen eine konstante Versorgungs-
spannung. Das hochfrequente Antennensignal muss daher zunächst gleichgerichtet
werden. In großem Abstand hat das Eingangssignal jedoch eine geringe Amplitude
von wenigen hundert Millivolt. Daher wird die Eﬃzienz der Energieübertragung ne-
ben der unvermeidlichen Freiraumdämpfung im Wesentlichen durch die Eﬃzienz der
Schaltung zur Gleichrichtung und Spannungserhöhung bestimmt. Die Sensitivität
dieser Schaltung hat maßgeblichen Einﬂuss auf die Reichweite des Transpondersys-
tems [19]. Die Untersuchung verschiedener Schaltungskonzepte zur Erhöhung der
Sensitivität des Gleichrichters bildet daher den Kern der Arbeit.
Zunächst wird ein lineares Ersatzschaltbild hergeleitet, das die Funktion des Gleich-
richters nachbildet. Die Elemente dieses Ersatzschaltbildes werden analytisch aus
den Parametern der verwendeten Bauelemente hergeleitet. Insbesondere werden der
Wert der Ausgangsspannung und der Wert des ausgangsseitigen Innenwiderstands
einer mehrstuﬁgen Gleichrichterschaltung über den Ansatz der Ladungsbilanz be-
rechnet. Diese Analyse erfolgt sowohl für die Villard-Schaltung mir Schottky-Dioden,
als auch für Gleichrichter mit Transistoren und Arbeitspunkt-Einstellung zur Kom-
pensation der Schwellenspannung. Schließlich werden im Rahmen dieser Arbeit neue
Konzepte erarbeitet, die eine Gleichrichtung mit hoher Eﬃzienz in einem standard
CMOS Prozess ohne zusätzliche Prozessschritte ermöglichen.
Die Arbeit ist folgendermaßen aufgebaut:
Kapitel 2 erläutert die Grundlagen der Transpondertechnik. Die Funktionsweise
und typische Anwendungsgebiete von Transpondersystemen, sowie die verwende-
ten Schaltungsarchitekturen werden zusammengefasst. Die physikalischen Prinzipi-
en zur drahtlosen Energieübertragung werden vorgestellt, um die für diese Arbeit
relevanten Randbedingungen und Optimierungsgrößen zu deﬁnieren. Kapitel 3 bil-
det mit der Analyse der Gleichrichtung und Spannungserhöhung den theoretischen
Schwerpunkt der Arbeit. Aufbauend auf den Arbeiten zur Modellierung in [10] und
[4] werden Modelle zur mathematischen Beschreibung verschiedener Gleichrichter-
strukturen hergeleitet. Kapitel 4 beschäftigt sich mit der Implementierung und bil-
det den schaltungstechnischen Schwerpunkt der Arbeit. Neben der herkömmlichen
Villard-Schaltung mit Schottky-Dioden werden zwei weitere Gleichrichterschaltun-
5gen gemäß dem Stand der Technik erläutert. Es werden außerdem zwei neue To-
pologien vorgestellt, die auch bei einer hohen Schwellenspannung von Transistoren
eine hohe Sensitivität bieten. Kapitel 5 beinhaltet eine Beschreibung der weiteren
Schaltungsblöcke im Transponder. Die Schaltungen zur Energieversorgung, Daten-
übertragung und Taktgenerierung werden erläutert. Außerdem werden Schaltungen
zur Erzeugung einer geregelten Spannung, einer Spannungsreferenz und einer tem-
peraturabhängigen Spannung beschrieben. Schwerpunkt der Schaltungsentwicklung
in passiven Transpondern ist die Minimierung der Stromaufnahme und der Versor-
gungsspannung. Kapitel 6 stellt eine Zusammenfassung der wichtigsten Ergebnisse
dar. Ein Vergleich zwischen den Ergebnissen der Berechnung, der numerischen Si-
mulation und der Messung bestätigt die Analyse aus Kapitel 3. Kapitel 7 beinhaltet
eine Zusammenfassung und einen Ausblick für zukünftige Forschung.
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Kapitel 2
Grundlagen
Bereits zu Beginn des letzten Jahrhunderts forschten Nicolai Tesla und Heinrich
Hertz an den Grundlagen der drahtlosen Energieübertragung [2]. Technische Anwen-
dungen ergaben sich in den fünfziger Jahren, als die NASA in die eﬃziente Energie-
übertragung durch elektromagnetische Wellen investierte [1]. Auch das Prinzip der
Kommunikation über modulierten Radarquerschnitt wurde schon 1948 in einer Ar-
beit von H. Stockman beschrieben [3]. Die moderne Transpondertechnologie beruht
jedoch im Wesentlichen auf den Fortschritten der Halbleiter-Technologie und Schal-
tungsintegration der letzten zwanzig Jahre. Der Begriﬀ Transponder (oder "Tag")
ist ein Kunstwort aus dem englischen transmit und respond. Er bezeichnet hier eine
elektrische Schaltung, die über eine Antenne mit einer Basisstation kommuniziert.
Passive Transponder benötigen keine Batterie, sondern beziehen ihre Versorgungs-
spannung aus dem Feld des Lesegeräts. Anwendungsgebiete reichen von einfachen
Identiﬁkations-Tags [10] bis hin zu komplexen medizinischen Implantaten [13].
2.1 Radio Frequenz Identiﬁkation RFID
RFID (engl.: Radio Frequency IDentiﬁcation) ist eine Technik zum drahtlosen Lesen
und Speichern von Daten. Sie ermöglicht die automatische Identiﬁkation von Objek-
ten jeglicher Art. In den letzten Jahren haben sich RFID-Systeme unter anderem in
den Bereichen der Logistik, bei der Zutrittskontrolle, bei Open-Air-Veranstaltungen,
beim Warenﬂussmanagement und in der Haus- und Nutztierhaltung rasant verbrei-
tet. Komplexe Abläufe in realen Systemen können in Echtzeit auf virtuelle (Software-
) Systeme abgebildet werden. In diesem Zusammenhang gilt RFID als Schlüsseltech-
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Abbildung 2.1: Passives RFID-System mit einem Lesegerät und mehreren Transpondern.
Die Tags werden vom Lesegerät mit Energie versorgt [10].
LF HF UHF
Trägerfrequenz z.B. 133 kHz z.B. 13,56MHz z.B. 868 MHz
Reichweite <1 m < 1m mehrere Meter
typische Datenrate z.B. 8 kbit/s z.B. 26,5 kbit/s z.B. 80 kbit/s
Art der Kopplung induktiv induktiv elektromagnetisch
Übergang zum Fern-
feld
353m 3,5m 5cm
Tabelle 2.1: Typische Frequenzbereiche von RFID-Systemen. UHF Systeme erzielen
deutlich höhere Reichweiten als induktive Transponder [4].
nologie für die Entwicklung eines sogenannten Internet der Dinge [91]. In Tabelle
2.1 ist ein typisches RFID-System abgebildet. Ein Lesegerät kommuniziert mit einem
oder mehreren Transponder Tags. Bei passiven Transpondern wird neben den Daten
auch die Energie aus der Trägerwelle der Basisstation gewonnen [13]. Die Transpon-
der antworten der Reihe nach durch Lastmodulation oder modulierten Rückstreu-
querschnitt. Die Kommunikation erfolgt hier in der Regel im Halb-Duplex-Verfahren.
(Semi-) aktive Transponder verfügen über eine eigene Energiequelle, typischerweise
in Form einer Batterie zur Spannungsversorgung der Schaltungen. Diese Batterie
wird jedoch auch hier nicht für die Kommunikation über einen aktiven Sender ver-
wendet. Neben der Unterscheidung zwischen aktiven und passiven Transpondern
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Verarbeitung
SensU MessU digU
Abbildung 2.2: Darstellung eines einfachen Sensor Systems. Die nichtelektrische Mess-
größe wird durch den Sensor zunächst beispielsweise in eine Spannung
umgewandelt. Diese Spannung wird verstärkt, um den gesamten Ein-
gangsbereich des ADU abzudecken
hat auch die verwendete Trägerfrequenz großen Einﬂuss auf die Systemeigenschaf-
ten (siehe Abschnitt 2.3). Wichtige Kennzahlen von Transpondersystemen sind die
Reichweite, die Datenrate, das Gewicht, die Größe, die Kosten pro Tag und die
Funktionalität in der Umgebung von leitenden Materialien [4].
2.2 Sensor-Transponder
Sensoren wandeln physikalische Größen wie Druck oder Temperatur in (i.d.R. elektri-
sche) Signale um. Im Zuge der Miniaturisierung ermöglicht die Halbleiter-Technologie
die Fertigung von Sensoren und Ausleseschaltungen auf einem gemeinsamen Sub-
strat. Abbildung 2.2 zeigt ein typisches Sensor System mit Messverstärker und
Analog-Digital Umsetzer (ADU) [14]. Die nicht elektrische Größe ξ wird durch den
Sensor in eine Spannung USens umgewandelt, verstärkt und daraufhin als digita-
ler Wert Udig zur Weiterverarbeitung an einen Digitalteil geleitet. Dieses System
kann in einem kostengünstigen mixed-signal CMOS (Complementary Metal Oxide
Semiconductor) Prozess auf einem Chip hergestellt werden. In medizinischen An-
wendungen oder bei der Überwachung von beweglichen Teilen ist eine Verkabelung
des Sensors häuﬁg nicht möglich. Auch die Energieversorgung über eine Batterie
ist aufgrund der erhöhten Kosten und des zusätzlichen Platzbedarfs nachteilig. Eine
drahtlose Energie- und Datenübertragung bietet außerdem die Vorteile der War-
tungsfreiheit und einer stark erhöhten Lebensdauer. Daher wird eine Verbindung
der passiven RFID Technik mit integrierten Sensoren angestrebt. Bereits existie-
rende Anwendungen sind unter anderem medizinische Implantate zur Messung von
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Abbildung 2.3: Hauptkomponenten eines Sensor-Transponders.
Blutdruck oder Augendruck, sowie die Überwachung des Reifendrucks im Pkw. Die
Systeme sind jedoch auf eine Reichweite von einigen Dezimetern und relativ niedrige
Datenraten beschränkt. In Abbildung 2.3 sind die Hauptkomponenten eines Sensor
Transponders dargestellt. Bis auf die Antenne bzw. die Spule sind alle Komponen-
ten des Transponders monolithisch integrierbar. Das analoge Front-End bildet die
Schnittstelle für die Energie- und Datenübertragung. Die Sensordaten werden von
einem stromsparenden Analog-Digital-Wandler (ADU) digitalisiert und an einen Di-
gitalteil geleitet. Der Digitalteil dient zur Ablaufsteuerung und zur Abwicklung des
Kommunikationsprotokolls. Kalibrations- und Identiﬁkationsdaten werden im nicht-
ﬂüchtigen Speicher (z.B. EEPROM) gesichert.
2.3 Grundlagen der drahtlosen Energieübertragung
Die Mehrheit der modernen Transpondersysteme arbeitet über induktive Kopplung
oder elektromagnetische Kopplung [4]. Induktiv gekoppelte Systeme nutzen niedri-
gere Trägerfrequenzen bis ca. 30 MHz für eine Energieübertragung zwischen zwei
Spulen im magnetischen Wechselfeld. Gemäß [13] handelt es sich hierbei um eine
transformatorische Kopplung mit Luftspalt. Daher sind die Reichweiten der Syste-
me auf einige Dezimeter beschränkt. Bei kurzen Lesereichweiten können Leistungen
über 100 µ W an einen passiven Transponder übertragen werden. Ein wichtiger
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Vorteil von niederfrequenten Systemen ist die (eingeschränkte) Verwendbarkeit in
unmittelbarer Umgebung von leitfähigen Materialien wie Metall, Flüssigkeiten oder
im menschlichen Körper.
Fernfeld Transponder arbeiten nicht nur bei höheren Frequenzen, sondern sie beru-
hen auf einem unterschiedlichen physikalischen Prinzip. Sie nutzen die Transmission
und Reﬂexion elektromagnetischer Wellen bei hohen Frequenzen (UHF- Ultra High
Frequency Bereich, gemäß [4] ca. 868 MHz bis 5,6 GHz) für eine Energie- und In-
formationsübertragung zwischen Lesegerät und Transponder. An Stelle von zwei
Spulen werden Antennen eingesetzt, die Sendeleistungen werden durch nationale
Vorschriften begrenzt. Wichtige Vorteile gegenüber Nahfeld Transpondern sind die
stark erhöhte Reichweite und höhere Datenrate.
2.3.1 Induktiv gekoppelte Transpondersysteme
Ein stromdurchﬂossener Leiter erzeugt ein Magnetfeld. Das Umlauﬁntegral der ma-
gnetischen Feldstärke H längs einer geschlossenen Kurve entspricht dem eingeschlos-
senen Strom I gemäß [13]
Θ =
∑
I =
∮
~H · d~s. (2.1)
Bei induktiven Transpondersystemen wird in der Regel eine kurze stromdurchﬂos-
sene Zylinderspule oder eine stromdurchﬂossene Leiterschleife verwendet, um ein
magnetisches Wechselfeld zu erzeugen [13]. Die Stärke des Magnetfeldes entlang der
Spulenachse sinkt gemäß Abbildung 2.5 mit dem Abstand zur Spulenmitte. Hier
wurde für die Windungszahl der Lesespule N1 = 1 angenommen. Die Stromstärke
beträgt 5A. Für den Feldstärkeverlauf entlang der Achse einer runden Spule kann
gemäß [4] folgende Näherungsformel angewendet werden:
H =
INR2
2
√
(R2 + x2)3
, (2.2)
wobei N die Anzahl der Windungen, R den Spulenradius, I den Strom und x den
Abstand zur Spulenmitte bezeichnet. Für die Spannungen u1 und u2 an zwei ge-
koppelten Spulen gilt gemäß [13]:
u1 = L1
di1
dt
+M
di2
dt
(2.3)
u2 = M
di1
dt
+ L2
di2
dt
. (2.4)
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Abbildung 2.4: Anordung von zwei Spulen und qualitative Darstellung der magnetischen
Feldlinien
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Abbildung 2.5: Feldstärkeverlauf im magnetischen Nahfeld bei verschiedenen Radien der
Lesespule. Die Windungszahl beträgt N1 = 1, die Stromstärke beträgt
5A. Der Parameter rL bezeichnet den Radius der Spule des Lesegerätes
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Dabei sind L1 und L2 die Eigeninduktivitäten der Spulen und M bezeichnet die
Gegeninduktivität. Die Kopplungsfaktoren k1 und k2 der beiden Spulen bezeichnen
jeweils das Verhältnis zwischen dem eingekoppelten magnetischen Fluss Φmji zum
eigenen magnetischen Fluss Φmi [13].
k1 =
Φm21
Φm1
=
N1M
N2L1
k2 =
Φm21
Φm2
=
N2M
N1L2
(2.5)
Für den gemittelten Kopplungsfaktor k gilt
k =
√
k1k2 =
M√
L1L2
. (2.6)
Die Gegeninduktivität M beträgt [13]
M =
N2Φm21
I1
. (2.7)
Wenn die magnetische Flussdichte ~B1 in der Transponderspule mit Raduis rT als
konstant angenommen wird gilt:
M =
N2pir
2
T
I1
~B1 ~n2 (2.8)
~n2 bezeichnet hier den Normalenvektor der Fläche der Transponderspule. Gemäß
[13] ergibt sich für den Kopplungsfaktor folgende Näherung:
k =
µ0piN1N2
2
√
L1L2
r2Lr
2
T(√
r2T + x
2
)3 (2.9)
Hier wurde angenommen, dass sich beide Spulen auf einer Achse beﬁnden und dass
der Radius der Transponderspule rT deutlich kleiner ist als der Radius der Lese-
spule rL. Der Verlauf ist in Abbildung 2.6 über den Abstand dargestellt. Für die
Windungszahl der Lesespule wurde hier N1 = 3, für die des Transponders N2 = 30
angenommen. Der Radius der Transponderspule beträgt hier rT = 3 mm. Bei einem
Abstand x = 10 cm strebt der Kopplungsfaktor gegen Null. Aus Abbildung 2.6 und
Abbildung 2.5 wird deutlich, dass induktive Systeme nicht für hohe Reichweiten ge-
eignet sind. Es sei angemerkt, dass auch eine kapazitive Kopplung im elektrischen
Feld zur Energieübertragung eingesetzt werden könnte, die erzielbaren Reichweiten
liegen hier gemäß [4] jedoch nur bei wenigen Zentimetern. Daher sind alle folgenden
Betrachtungen auf Fernfeldsysteme im UHF-Bereich beschränkt.
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Abbildung 2.6: Verlauf des Kopplungsfaktors k. Die Windungszahl der Lesespule beträgt
N1 = 3, die der Transponderspule beträgt N2 = 30. Der Radius der
Transponderspule beträgt hier rT = 3mm.
2.3.2 Energieübertragung im elektromagnetischen Fernfeld
Abbildung 2.7 zeigt ein passives UHF Transpondersystem mit Basisstation und ei-
nem Tag. Das Lesegerät sendet eine elektromagnetische Welle mit der equivalen-
ten isotrop ausgestrahlten Leistung PEIRP (engl.: Equivalent Isotropically Radiated
Power, siehe [4]). Die Leistungsdichte S am Ort der Antenne des Transponders im
Tag n
Reader
r
EIRPP
TagP
G
Abbildung 2.7: Passives UHF Transpondersystem
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Abstand r beträgt aufgrund der Freiraumdämpfung unter idealen Bedingungen [10]
S = PEIRP
1
4pir2
. (2.10)
Die verfuegbare Leistung PV ist über die eﬀektive Antennenapertur Ae gemäß
PV = AeS (2.11)
mit der Leistungsdichte S verknüpft [10]. Für die maximale eﬀektive Antennenaper-
tur gilt [4]
Ae =
λ2G
4pi
. (2.12)
Hier bezeichnet λ die Wellenlänge und G den Antennengewinn. Eingesetzt in Formel
2.10 ergibt sich damit für die verfügbare Leistung
PV = PEIRPG
(
λ
4pir
)2
. (2.13)
Dieser quadratische Zusammenhang zwischen Abstand r und verfügbarer Leistung
wird als Frii'sche Formel bezeichnet [10] und gilt nur unter idealisierten Bedingungen
ohne Reﬂexion und Dämpfung an Hindernissen. Der Verlauf der verfügbaren Leis-
tung gemäß Frii'scher Formel ist in Abbildung 2.8 über den Abstand zum Lesegerät
dargestellt. Die ausgesendete Leistung beträgt in diesem Beispiel PEIRP = 3,28 W
(dies entspricht gemäß [4] einer Leistung PERP = 2 W), die Wellenlänge beträgt
λ = 34 cm und für den Antennengewinn wird ein Wert von G = 1 angenommen.
Bei einem Abstand von r = 4 m zwischen Lesegerät und Transponder beträgt der
Wert der verfügbaren Leistung PV = 150 µ W. Moderne Transponder können mit
einer deutlich geringeren Verlustleistung unter 50µ W betrieben werden [27]. Hier
ist jedoch zu berücksichtigen, dass die verfügbare Leistung gemäß Gleichung 2.13
in Form einer Wechselspannung mit geringer Amplitude vorliegt. Die integrierten
Schaltungen benötigen jedoch eine konstante Gleichspannung mit einem Mindest-
pegel [11]. Außerdem sei angemerkt, dass der Exponent aus Gleichung 2.13 für eine
realistischere Abschätzung der verfügbaren Leistung mit einem Korrekturfaktor ver-
sehen werden sollte, um Dämpfungseﬀekte zu berücksichtigen. Beispielsweise wird
der Zusammenhang für urbane Gegenden laut [5] häuﬁg mit einem Exponenten von
3 abgeschätzt. Abbildung 2.9 zeigt ein linearisiertes Ersatzschaltbild der Transpon-
derseite mit Antenne und Eingangsimpedanz des Tags. Hier bezeichnen Cin und
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Abbildung 2.8: Verlauf der verfügbaren Leistung am Eingang des Transponders bei einer
Sendeleistung von PEIRP = 3,28, einer Trägerfrequenz von f = 868 MHz
und einem Antennengewinn von G = 1
vereinfachte Transponder-
Eingangsimpedanz
Ersatzschaltbild der Antenne
VR SR
inR inCAntuˆ
Abbildung 2.9: Ersatzschaltbild zur Beschreibung der Schnittstelle zwischen Antenne
und Transponder Chip.
Rin die komplexe Eingangsimpedanz des Chips (siehe Kapitel 3), RV ist der Ver-
lustwiderstand der Antenne und RS bezeichnet deren Strahlungswiderstand. Unter
Vernachlässigung von Verlusten und imaginären Anteilen reduziert sich dieses Er-
satzschaltbild auf einen ohmschen Spannungsteiler aus RS und Rin am Eingang des
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Abbildung 2.10: Spannung am Eingang des Transponders bei Leistungsanpassung (bei
einer Sendeleistung von PEIRP = 3,28 W, einer Trägerfrequenz von f
= 868 MHz und einem Antennengewinn von G = 1)
Transponders. Die Antennenspannung hat gemäß [10] eine Amplitude
uˆAnt = 2
√
2RSPV . (2.14)
So ergibt sich am Transponder Eingang eine Spannungsamplitude von
uˆin = 2
√
2RSPV
Rin
RS +Rin
. (2.15)
Mit der Frii'schen Formel ergibt sich für die Eingangsspannung im Abstand r
uˆin = 2
√
2RSPV
Rin
RS +Rin
λ2
(4pir)2
. (2.16)
Der Verlauf der Spannung gemäß Formel 2.16 ist in Abbildung 2.12 für einen ty-
pischen Antennenwiderstand von 300Ω dargestellt. Die Frequenz beträgt in diesem
Beispiel 868 MHz, die ausgesendete Leistung des Lesegeräts beträgt gemäß der-
zeitigen Vorschriften in Deutschland PEIRP = 3,28 W. Es wird deutlich, dass die
Amplitude der Eingangsspannung in großem Abstand zum Lesegerät unter 500 mV
abfällt. Die Gleichrichtung dieser Eingangsspannung stellt bei niedrigen Ampituden
aufgrund der Schwellenspannung realer Dioden ein Problem dar [31]. Oﬀensichtlich
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Abbildung 2.11: Eingangsspannung in Abhängigkeit vom Strahlungswiderstand der An-
tenne (Abstand r = 4 m)
führt ein großer Eingangswiderstand hier zu einer höheren Eingangsamplitude. Ab-
bildung 2.11 zeigt die Amplitude der Eingangsspannung im Abstand von 4 m für
verschiedene Eingangswiderstände in Abhängigkeit vom Strahlungswiderstand der
Antenne. In Abbildung 2.13 ist der Verlauf der Eingangsspannung bei verschiede-
nen Strahlungswiderständen für einen Eingangswiderstand von 1 kΩ dargestellt.
Im Fall der Leistungsanpassung ist die Amplitude der Eingangsspannung (sowie die
von der Antenne an den Transponder übertragene Leistung) am höchsten. Zusam-
menfassend gilt, dass die Reichweite des Systems durch Leistungsanpassung einer
hohen Eingangsimpedanz erreicht wird. Ein wichtiges Kriterium beim Entwurf des
Transponders ist demnach die Maximierung der Eingangsimpedanz. Diese wird im
Wesentlichen durch die Eingangsimpedanz des Gleichrichters bestimmt.
Bei der Anpassung von Antenne und Transponder ist ebenfalls zu beachten, dass die
Eingangsimpedanz des Gleichrichters wesentlich vom aktuellen Stromverbrauch ab-
hängt. In einer Phase mit erhöhtem Stromverbrauch, wenn bespielsweise die Auslese
eines Sensors stattﬁndet, sinkt die Eingangsimpedanz. Der Strahlungswiderstand der
Antenne ist hingegen konstant. Wenn der Stromverbrauch des Transponders gering
ist, führt die erhöhte Eingangsimpedanz auch bei Fehlanpassung gegenüber der An-
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Abbildung 2.12: Eingangsspannung in Abhängigkeit vom Abstand zum Lesegerät für
verschiedene Eingangswiderstände des Transponders (bei einer Sende-
leistung von PEIRP = 3,28 W, einer Trägerfrequenz von f = 868 MHz
und einem Antennengewinn von G = 1).
tenne zu keinem Einbruch der Versorgungsspannung, da die Eingangsspannung auch
bei geringerer eingekoppelter Leistung einen hohen Wert annimmt. Damit ergibt sich
auch eine hohe Spannung am Ausgang des Gleichrichters, und der Transponder kann
betrieben werden. Die Eingangsimpedanz des Transponders sollte in jedem Fall ma-
ximiert werden.
Bei der Betrachtung wurden Imaginärteile der Antennen- und Transponderimpe-
danz zunächst vernachlässigt. Bei der Gleichrichtung einer hochfrequenten Spannung
spielen jedoch verschiedene Kapazitäten von integrierten Bauelementen, Metalllei-
tungen, und Bondpads eine wesentliche Rolle. Der Einﬂuss dieser Kapazitäten wird
in den Kapiteln 3 und 4 im Detail untersucht. Hier sei zunächst festgestellt, dass
der Gleichrichter eine nicht vernachlässigbare Eingangskapazität von einigen hun-
dert femto Farad bis mehreren pico Farad aufweist. Diese Eingangskapazität muss
induktiv kompensiert werden, um Leistungsanpassung zu erreichen. Dies kann durch
eine Spule am Eingang, oder durch eine induktive Antenne realisiert werden. Hier
ist zu berücksichtigen, dass eine hohe Güte des Transpondereingangs die Bandbreite
des Systems beschränkt. Um den Transponder jedoch international (bei unterschied-
lichen Funkvorschriften) einsetzten zu können, muss derzeit eine Bandbreite von ca.
20
100 MHz (860 MHz - 960 MHz) erzielt werden. Die Datenrate ist gegenüber die-
ser Bandbreite mit 40 kHz bis 160 kHz relativ gering. Insgesamt lassen sich aus
der Analyse der Energieübertragung im elektromagnetischen Fernfeld folgende Ent-
wurfskriterien für das Erzielen einer hohen Reichweite ableiten:
• Die Spannungs-Sensitivität des Gleichrichters muss maximiert werden. Die
Spannungs-Sensitivität bezeichnet hier die minimal benötigte Eingangsspan-
nung, um bei gegebener Last eine Ausgangsspannung zu erzeugen, die den
Transponderbetrieb ermöglicht.
• Der Eingangswiderstand des Transponders muss maximiert werden. So kann
Leistungsanpassung mit einer Antenne mit hohem Strahlungswiderstand er-
reicht werden.
• Die Eingangskapazität des Transponders muss begrenzt werden, um eine aus-
reichende Bandbreite für den internationalen Betrieb zu ermöglichen.
Die Eingangsimpedanz und die Sensitivität werden durch den Stromverbrauch und
die minimale Versorgungsspannung der integrierten Schaltungen, sowie durch den
Gleichrichter festgelegt. Eine Optimierung der Reichweite erfolgt also über die An-
wendung von Low Voltage, Low Power Schaltungstechnik und über die eﬃziente Im-
plementierung von Gleichrichtung und Spannungserhöhung. Die Untersuchung der
Gleichrichtung und die Entwicklung von neuartigen Schaltungstopologien bilden den
Kern dieser Arbeit. Die Analyse und die Optimierung der Eingangsimpedanz, der
Leistungseﬃzienz, und der Sensitivität erfolgen in den Kapiteln 3 und 4.
2.4 Datenübertragung bei UHF-Transpondern
Die Datenübertragung erfolgt im Halb-Duplex-Verfahren [13]. Der wesentliche Un-
terschied zwischen einem Transponder und einem Transceiver ist das Verfahren der
Datenübertragung vom Tag zum Lesegerät [4]. Bei einem Transponder wird kein
herkömmlicher Sender verwendet, da dieser -gerade bei passivem Betrieb- zu viel
Leistung benötigt. Die Kommunikation erfolgt an Stelle dessen über die Modula-
tion des Radarquerschnitts des Transponders. Der Radarquerschnitt σ beschreibt
das Verhältnis zwischen der reﬂektierten Leistung Pr zur Strahlungsdichte S ge-
mäß Pr = σS. Wenn der Radarquerschnitt verändert wird, kann auf diese Weise die
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Abbildung 2.13: Eingangsspannung in Abhängigkeit vom Abstand zum Lesegerät für
verschiedene Strahlungswiderstände der Antenne (bei einer Sendeleis-
tung von PEIRP = 3,28W, einer Trägerfrequenz von f = 868 MHz und
einem Antennengewinn von G = 1).
reﬂektierte Welle moduliert werden. Der Stromﬂuss durch Antennen- und Transpon-
derimpedanz berechnet sich aus der induzierten Antennenspannung und der Summe
der Impedanzen von Antenne und Transponder gemäß
I =
UAnt
Zant + ZT
, (2.17)
wobei Zant = Rr + jXAnt die komplexe Impedanz der Antenne und ZT = RT +
jXT die komplexe Eingangsimpedanz des Transponders darstellen. Die reﬂektierte
Leistung beträgt
Pr = U
2
Ant
Rr
(Zant + ZT )2
. (2.18)
Die reﬂektierte Leistung ist damit in Betrag und Phase von der Eingangsimpedanz
des Transponders abhängig. Wenn eine Modulationslast ZL entsprechend der Da-
ten direkt an den Antennenanschluss geschaltet wird, kann somit eine Amplituden-
und/oder Phasenmodulation der reﬂektierten Welle erreicht werden. In Kapitel 5,
Abschnitt 5.2.1 werden Implementierungen des Modulators erläutert.
Die Kommunikation vom Lesegerät zum Transponder erfolgt über Amplituden Um-
22
tastung (ASK, engl.: Amplitude Shift Keying) [10]. Die damit verbundenen Einbrü-
che der Eingangsleitung auf Transponderseite wirken sich nachteilig auf die Reichwei-
te des Systems aus. Bei Verwendung einer PIE (Pulse Interval Encoding) Codierung
kann jedoch die Dauer der Zustände mit niedriger Amplitude deutlich verringert
werden. Die Amplitudenmodulation bietet den wesentlichen Vorteil, dass ein strom-
sparender Hüllkurvendemodulator als Empfänger eingesetzt werden kann [27]. Die
Implementierung des Demodulators ist in Kapitel 5, Abschnitt 5.2.1 erläutert.
2.5 Architektur eines passiven UHF-RFID-Trans-
ponders
Ein Transponder besteht in den meisten Fällen aus einer integrierten Schaltung und
einer Antenne [4]. Identiﬁkationstransponder bieten lediglich die Funktionalität für
Lese- und Schreibzugriﬀe und weisen daher eine einfache Architektur gemäß Ab-
bildung 2.14 auf [27]. Sensor-Transponder benötigen zusätzliche Schaltungen zur
Bereitstellung von präzisen Referenzen, einer konstanten geregelten Versorgungs-
spannung und einer Analog/Digital Umsetzung. Im Folgenden werden die wichtigen
Schaltungsblöcke eines reinen RFID Transponders auf Architekturebene beschrie-
ben. Das analoge Front End bildet die Funk-Schnittstelle für die Energie- und Infor-
mationsübertragung. Der Digitalteil beinhaltet Funktionalität zur (De-) Kodierung
und zur Ablaufsteuerung des Kommunikationsprotokolls. Die Identiﬁkationsdaten
werden in nichtﬂüchtigem Speicher (beispielsweise EEPROM) hinterlegt. Die wich-
tigsten Aufgaben des analogen Front-Ends sind hier die Bereitstellung einer Versor-
gungsspannung mit ausreichender Höhe, sowie die Demodulation der eingehenden
Daten und die Modulation der Transponder-Eingangsimpedanz zum Senden von
Daten. Außerdem werden im Front-End ein Takt und ein Power On Reset (POR-)
Signal generiert. Die Versorgungsspannung muss nicht präzise geregelt werden, es
genügt ein Überspannungsschutz (ÜSS) gegen zu hohe Spannungswerte, die sich in
der Nähe eines Lesegerätes einstellen können. Abbildung 2.15 zeigt die Strombilanz
eines Sensor-Transponders. Der Sensor und die Ausleseschaltungen führen erwar-
tungsgemäß zu einer stark erhöhten Leistungsaufnahme. Der Gleichrichter wird je
nach Betriebszustand (Messung, Analog/Digital Umsetzung oder Kommunikation)
mit einem Strom zwischen 5µA und 8µA belastet.
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Abbildung 2.14: Architektur eines passiven UHF-RFID Transponders
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Abbildung 2.15: Gleichstrombilanz im UHF-Sensor-Transponder. Hierbei handelt es sich
um die Stromlast am Ausgang des Gleichrichters.
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Kapitel 3
Analyse und Modellierung der
Gleichrichtung
Die Gleichrichtung und Spannungserhöhung hat gemäß Kapitel 2 wesentlichen Ein-
ﬂuss auf die erzielbare Reichweite von passiv versorgten Transpondern. In typischen
UHF Systemen werden ca. 50 - 80 Prozent der Eingangsleistung des Gleichrichters
in den verwendeten Dioden in Wärme umgesetzt [39] [10]. Unter Berücksichtigung
von Reﬂektionen aufgrund von Fehlanpassung der Antenne kann häuﬁg nur unter
10 Prozent der verfügbaren Leistung in den Verbraucherschaltungen des Transpon-
ders verwendet werden. Abbildung 3.1 zeigt die Übertragungsstrecke der Energie
vom Lesegerät bis zur Verbraucherschaltung im Transponder-ASIC. Die Leistung
ist durch nationale Vorschriften beschränkt, und sie wird in der Regel ungerichtet
vom Lesegerät ausgesendet. Gemäß der Frii'schen Formel (2.13) wirkt sich die Frei-
raumdämpfung aus. Die Eﬃzienz η1 der Übertragung über den Kanal ist demnach
in großem Abstand sehr gering. Weitere Leistungsverluste ergeben sich durch die
Fehlanpassung zwischen Antenne und Transponder-ASIC. Eine ideale Anpassung
kann hier nicht erreicht werden, da die Eingangsimpedanz des Transponders stark
von den aktuellen Lastbedingungen abhängt. Außerdem unterliegt die Eingangsim-
pedanz des Chips einer Schwankung in Abhängigkeit von Fertigungstoleranzen und
der Temperatur. Bei dem Entwurf der Antenne müssen unterschiedliche Randbe-
dingungen (Kosten, Größe, Gewicht, Richtwirkung, Bandbreite, etc) berücksichtigt
werden. Bei internationalem Betrieb des Transponders unterscheidet sich die Träger-
frequenz zwischen Europa, den USA und Asien teilweise erheblich. Insgesamt ist die
tatsächliche Eingangsleistung aufgrund der Fehlanpassung um den Faktor η2 gerin-
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Abbildung 3.1: Übertragungsstrecke der Energie vom Lesegerät zur Verbraucherschal-
tung
ger als die verfügbare Leistung. Im Transponder treten die größten Lesitungsverluste
im Gleichrichter auf. Typische Eﬃzienzen des Gleichrichters (η3 in Abbildung 3.1)
liegen hier deutlich unter 50% [10]. Die Eﬃzienz des Spannungsreglers η4 liegt deut-
lich höher und wird in Abschnitt 5.2.2 betrachtet.
Die Analyse und die Modellierung, sowie die Entwicklung einer daraus abgeleiteten
Entwurfs- und Optimierungsstrategie von neuartigen Gleichrichterschaltungen bil-
den daher den Kern dieser Arbeit. Die Villard-Schaltung zur Einweg-Gleichrichtung
gemäß [10] ist die am häuﬁgsten eingesetzte Topologie in modernen UHF Transpon-
dern. Die Funktionsweise wird in Abschnitt 3.1 zunächst vereinfacht erläutert.
Jeder Gleichrichter beinhaltet ein oder mehrere Bauteile mit nichtlinearen Eigen-
schaften, deren Parameter wesentlichen Einﬂuss auf die Eigenschaften der Gesamt-
schaltung haben. In Abschnitt 3.2 werden verschiedene Bauelemente zur Gleichrich-
tung vorgestellt und bezüglich ihrer Eignung für UHF Gleichrichter verglichen. Die
Berechnung der Elemente eines linearisierten Ersatzschaltbildes erfolgt in Abschnitt
3.3. Wichtige Kenngrößen des Gleichrichters, wie die Eingangsimpedanz, die Span-
nungserhöhung, der Ausgangswiderstand, die Leistungseﬃzienz und die Sensitivität
werden analytisch aus den Bauelementparametern abgeleitet. Die Modellierung mit
einem Ersatzschaltbild ermöglicht die numerische Simulation des Sensortranspon-
ders mit akzeptablem Rechenaufwand, da die Trägerfrequenz im UHF Bereich auf
diese Weise nicht berücksichtigt werden muss. Die Modellierung und Berechnung
mit Hilfe eines Ersatzschaltbildes vereinfacht außerdem den systematischen Schal-
tungsentwurf. Der Einﬂuss nichtidealer Eigenschaften der Bauelemente kann hier
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quantitativ berücksichtigt werden. Bereits vor Beginn der Optimierung mit nume-
rischen Simulationswerkzeugen kann die Tauglichkeit der Prozesstechnologie, der
Dioden, und möglicher Schaltungstopologien präziser abgeschätzt werden.
3.1 Funktionsweise der Villard-Schaltung
Der Gleichrichter hat die Aufgabe, das hochfrequente Antennensignal auch bei nied-
riger Amplitude in eine ausreichend hohe Gleichspannung umzuwandeln [35]. Die
Schaltung bewirkt also neben der Gleichrichtung auch eine Vervielfachung der Span-
nung. Die Spannungserhöhung und die Energieeﬃzienz dieser Schaltung haben maß-
geblichen Einﬂuss auf die erzielbare Reichweite im Gesamtsystem. Auch die Ein-
gangsimpedanz des Transponders wird in erster Linie von der Eingangsimpedanz
des Gleichrichters beeinﬂusst [10]. Im Folgenden wird die Funktionsweise der Villard-
Schaltung (auch Greinacher Schaltung oder Dickson Charge Pump) dargestellt (siehe
Abbildung 3.3). Hierbei handelt es sich um die am häuﬁgsten eingesetzte Gleich-
richterschaltung im Bereich der UHF-RFID-Systeme. Die Energie wird antennensei-
tig über parallel angeordnete Kondensatoren eingekoppelt. Abbildung 3.2 zeigt die
Signalverläufe an einer einzelnen Stufe. Die horizontale Diode hebt die Spannung
über dem Eingangskondensator um eine Amplitude an, da in erster Näherung kei-
ne Ladung in Sperrrichtung der Diode abﬂießen kann. Die zweite Diode bildet mit
dem Ausgangskondensator einen Spitzenwertdetektor, da die maximale Spannung
ohne Stromlast am Ausgang nicht abgebaut wird. Aufgrund der Schwellenspannung
realer Dioden entsteht in jeder dieser Stufen ein Spannungsverlust von einigen hun-
dert Millivolt [37]. Gemäß Kapitel 2 liegt die Eingangsspannung in einem Abstand
von mehreren Metern im Bereich der Schwellenspannung typischer Bauelemente,
daher ist der Spannungsgewinn pro Stufe sehr gering [38]. Um dennoch eine Gleich-
spannung am Ausgang zu gewinnen, werden mehrere Stufen gemäß Abbildung 3.3
kaskadiert. Bei der Darstellung der Spannungsverläufe in Abbildung 3.3 wurden
eine sinusförmige Eingangsspannung und ideale Kondensatoren angenommen. Für
den Spannungsverlust über den Dioden wurde ein Wert von 200 mV angesetzt. Die
Kaskadierung von mehreren Stufen hat eine Senkung der Eingangsimpedanz und
eine Erhöhung der Spannungsvervielfachung zur Folge. Abbildung 3.4 zeigt die Aus-
gangsspannung eines 5-stuﬁgen Gleichrichters für verschiedene Eingangsspannungen
in Abhängigkeit vom Spannungsverlust über den Dioden. Bei kleiner Eingangsspan-
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Kenngröße Erläuterung
Sensitivität minimale verfügbare Leistung PV,min, die eine Aus-
gangsspannung bewirkt, welche für den Betrieb
des Transponders ausreicht. Die Sensitivität des
Transponders bestimmt die erzielbare Reichweite,
daher handelt es sich hierbei um die Optimierungs-
größe.
Spannungserhöhung Verhältnis der Ausgangsspannung Uout zur Ampli-
tude der Eingangsspannung uˆin
Gleichrichter Eﬃzienz ηR Verhältnis der Ausgangsleistung Pout zur Ein-
gangsleistung Pin. Die Gleichrichter Eﬃzienz ist
über die Eingangsimpedanz Zin (s.U.) und den
Lastwiderstand RLoad mit der Spannungserhöhung
verknüpft.
Gesamt Eﬃzienz η0 Verhältnis der Ausgangsleistung Pout zur verfüg-
baren Leistung PV . Unter der Bedingung, dass die
Antenne an die Eingangsimpedanz des Transpon-
ders ideal angepasst ist, gilt η0 = ηR
Eingangsimpedanz Zin komplexe, linearisierte Eingangsimpedanz des
Gleichrichters
Tabelle 3.1: Kenngrößen des Gleichrichters
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Abbildung 3.2: Funktionsweise und Signalverläufe bei der Villard-Schaltung
nung hat der Spannungsverlust demnach maßgeblichen Einﬂuss auf die erzielte Aus-
gangsspannung. Daher werden im Rahmen dieser Arbeit neue Konzepte erarbeitet,
um diesen Spannungsverlust zu senken. Das reale Verhalten der Schaltung hängt
stark von den Eigenschaften der verwendeten Dioden und Kondensatoren ab. Bei
der Optimierung müssen neben der Schwellenspannung auch die gemessene Kenn-
linie und sämtliche parasitären Kapazitäten und Verlustwiderstände berücksichtigt
werden. Die Anzahl von Stufen, die Auswahl der Dioden und Kondensatoren, die
Diodenﬂäche und die Kondensatorgrößen sind wichtige Parameter bei der Dimen-
sionierung [39]. Tabbelle 3.1 zeigt die wichtigsten Kenngrößen des Gleichrichters.
Die erzielbare Reichweite wird durch die Sensitivität des Gleichrichters festgelegt.
Diese bezeichnet die minimale verfügbare Leistung PV,min, die bei gegebener Anten-
ne und bekannter Last ILoad am Ausgang des Gleichrichters eine Ausgangsspannung
bewirkt, die für den Betrieb des Transponders ausreicht.
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Abbildung 3.3: Villard-Schaltung
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Abbildung 3.4: Ausgangsspannung eines 5-stuﬁgen Gleichrichters in Abhängigkeit vom
Spannungsverlust über den Dioden (bei verschiedenen Amplituden der
Eingangsspannung)
3.2 Gleichrichterdioden
3.2.1 Schottky-Dioden und als Dioden verschaltete Transis-
toren
Die Mehrheit der UHF Transponder gemäß dem Stand der Technik verwenden
Schottky-Dioden oder als Diode geschaltete Transistoren zur Gleichrichtung der
Antennenspannung [37]. Schottky-Dioden zeichnen sich durch geringe Sperrschicht-
kapazitäten und eine niedrige Flussspannung im Bereich von ca. 200 mV bei einem
Strom von 5 µ A aus. Für den Einsatz zur Gleichrichtung sollte die Diode klei-
ne Kapazitäten gegenüber dem Substrat bei einer gleichzeitig niedrigen Flussspan-
nung aufweisen. Geeignete Schottky-Dioden erfordern zusätzliche Prozessschritte.
Schottky-Dioden sind jedoch auch in herkömmlichen CMOS Prozessen ohne zusätz-
liche Masken verfügbar, weisen hier jedoch in der Regel höhere Flussspannungen
auf.
Transistoren mit niedrigen Kapazitäten sind aufgrund der stetigen Minimierung der
minimalen Gatelänge in jedem günstigen Prozess vorhanden. Daher bietet sich die
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Abbildung 3.5: Transistoren mit Arbeitspunkt-Einstellung zur Kompensation der
Schwellenspannung
Verwendung von Transistoren im Gleichrichter an. Auch die Schwellenspannung von
Transistoren wird im Zuge der Verkleinerung der Strukturgrößen stetig gesenkt.
In modernen Prozessen beträgt die Schwellenspannung des Transistors häuﬁg nur
300 mV. Zusätzlich bieten viele Prozesse die Option von Transistoren mit niedriger
Schwellenspannung. Insgesamt hängt die Wahl des Bauelements zur Gleichrichtung
von der Schwankung der Schwellenspannung und von der Verfügbarkeit von geeigne-
te Schottky-Dioden ab [19]. Im folgenden Abschnitt wird eine alternative Methode
zur eﬃzienten Gleichrichtung vorgestellt. Die Schwellenspannung von Transistoren
wird hier über die Arbeitspunkteinstellung kompensiert.
3.2.2 Transistoren mit Kompensation der Schwellenspannung
Abbildung 3.5 zeigt einen p-Kanal und einen n-Kanal MOSFET-Transistor, die
als Diode mit Arbeitspunkt-Einstellung zur Schwellenspannungs-Kompensation ver-
schaltet sind. Im Fall der n-Kanal Diode wird die Spannung am Gate-Anschluss
um eine Schwellenspannung größer eingestellt als das Anoden- (Drain-) Potenzi-
al UA. Damit ergibt sich am Gate-Anschluss gemäß Abbildung 3.5 die Spannung
UA + UKomp, wobei UKomp = Uth. Dies hat eine Verschiebung der Kennlinie ge-
mäß Abbildung 3.6 zur Folge. Im Folgenden wird das Übertragungsverhalten dieser
Diode mit Schwellenspannungs-Kompensation analytisch betrachtet. MOS Transis-
toren sind in der Regel symmetrisch und Drain und Source werden durch die Strom-
richtung deﬁniert. Wenn das Potenzial am Knoten UA größer ist als das Potenzial
am Knoten UK (Kathode) entspricht der Drain Anschluss des Transistors der An-
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ode der Diode und der Strom ﬂießt in Durchlassrichtung. Unter der Bedingung, dass
die Drain-Source Spannung UDS größer ist als die Diﬀerenz zwischen Gate-Source
Spannung UGS und der Schwellenspannung Uth, arbeitet der Transistor im Bereich
der Sättigung. Dann gilt:
UDS > UGS − Uth wobei UGS = UA + UKomp − UK (3.1)
⇔ UA − UK > UA + UKomp − UK − Uth (3.2)
⇔ 0 > UKomp − Uth (3.3)
Die Kompensationsspannung UKomp darf also nicht größer als die Schwellenspan-
nung des Transistors gewählt werden, damit der Transistor immer in der Sättigung
arbeitet. Wenn das Potenzial am Knoten UK größer ist als das Potenzial am Knoten
UA, entspricht die Kathode der Diode dem Transistor-Drain. In diesem Fall arbeitet
der Transistor im Sperrbereich und führt in erster Näherung keinen Strom, wenn
die Spannung am Gate kleiner ist als die Schwellenspannung des Transistors. Die
Vorraussetzung, dass UKomp ≤ Uth ist also Bedingung dafür, dass der Transistor
tatsächlich als Diode arbeitet.
In der Sättigung arbeitet der Transistor in der schwachen Inversion, wenn
UGS = UA + UKomp − UK ≈ Uth. (3.4)
In diesem Fall gilt für den Stromﬂuss durch die Diode in Durchlassrichtung [9]:
IDS,wI = ID0
W
L
e
 
UGS
nkT
q
!
, (3.5)
wobei k die Boltzmann Konstante, T die Temperatur und n einen Wert zwischen
1,2 und 1,5 bezeichnet. Gleichung 3.4 zeigt, dass der Transistor bei UKomp = Uth
bereits bei einer Drain-Source Spannung UDS > 0V in den Bereich der schwachen
Inversion tritt, und Strom führen kann. Wenn
Uth + 70 mV < UGS = UA + UKomp − UK < Uth + 500 mV (3.6)
arbeitet der Transistor im typischen Arbeitsbereich der starken Inversion. Eine Her-
leitung der Spannungswerte für den Übergang zwischen den Arbeitsbereichen ist
[9] zu entnehmen. Der Übergangsbereich zwischen schwacher und starker Inversion
wird als moderate Inversion bezeichnet. In der starken Inversion gilt für den Strom
[9]:
IDS,sI = K
′
N
W
L
(UGS − Uth)2(1 + λUDS), (3.7)
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Abbildung 3.6: Einﬂuss der Kompensationsspannung UKomp auf die Kennlinie des als
Diode verschalteten Transistors
wobei λ den Kanallängenmodulationsfaktor und KN den Verstärkungsfaktor be-
zeichnet. Unter Vernachlässigung der Kanallängenmodulation kann diese Gleichung
durch die vereinfachte Großsignalgleichung [7]
IDS,sI = K
′
N
W
L
(UGS − Uth)2 (3.8)
ersetzt werden. Unter der Bedingung, dass UKomp = Uth arbeitet der Transistor
bereits bei einer Drain-Source-Spannung zwischen ca. 70 mV und 500 mV im Be-
reich der starken Inversion. Bei höheren Spannungen tritt der Transistor in den
Bereich der Geschwindigkeitssättigung. Wenn der Transistor mit Kompensationss-
pannung im UHF-Gleichrichter eingesetzt wird, arbeitet er während der einen Halb-
welle im Sperrbereich und während der anderen Halbwelle in Abhängigkeit vom
entnommen Strom und der Eingangsspannung abwechselnd in der schwachen, mo-
deraten und starken Inversion. Der Einﬂuss der Kompensationspannung UKomp auf
die I(U) Transferkennlinie wird in Abbildung 3.6 für eine Schwellenspannung von ca.
700 mV qualitativ verdeutlicht. Für den P-Kanal Transistor gilt die analoge Rech-
nung. Abbildung 3.7 zeigt eine Schaltung zum Erzeugen der Kompensationsspan-
nung zwischen Gate und Source eines N-Kanal Transistors. Die Schaltung besteht
im Wesentlichen aus einem Spannungsteiler mit einem Widerstand und einem als
Diode verschalteten Transistor. Am Eingang des Spannungsteilers wird eine Span-
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Abbildung 3.7: Schaltung zum Erzeugen der Kompensationsspannung zwischen Gate-
und Source-Anschluss des Transistors
nung U angelegt, die größer ist als die Summe von Source-Spannung US und der
Schwellenspannung Uth des Transistors Mc. Über dem Transistor Mc fällt nun ei-
ne Schwellenspannung ab, und Transistor M1 verhält sich wie eine Diode mit 0V
Schwellenspannung.
Wenn für die Transistoren M1 und Mc Matching-Techniken angewendet werden,
weisen beide in etwa die selbe Schwellenspannung auf. Wenn sich die Schwellen-
spannung von M1 durch Prozess- oder Temperaturschwankungen verändert, wird
die Kompensationsspannung UKomp dynamisch angepasst. Hier ist jedoch zu be-
rücksichtigen, dass der Strom durch M1 im Mittel gleich dem gesamten Laststrom
des Gleichrichters entspricht. Der Strom durch Mc muss jedoch in realen Schaltungs-
implementierungen gemäß Kapitel 4 stark begrenzt werden, da die Spannung U in
der Regel nicht belastet werden kann. Um dennoch eine ausreichend hohe Kompen-
sationsspannung UKomp zu erhalten, wird das W/L-Verhältnis von Mc gegenüber
M1 verkleinert.
3.3 Modellbildung
Die Modellierung des Gleichrichters erfolgt für den eingeschwungenen Zustand, in
dem die Ausgangsspannung auf ihren stationären Endwert angestiegen ist. Abbil-
dung 3.8 zeigt das lineare Ersatzschaltbild des Gleichrichters gemäß [10]. Im einge-
36
schwungenen Zustand kann das Verhalten des Gleichrichters gemäß [10] vereinfacht
mit dem linearen Modell nachgebildet werden. Der Gleichrichter belastet das An-
tennensignal mit einem Eingangswiderstand und einer Eingangskapazität. Im Er-
satzschaltbild wird diese Eigenschaft vereinfacht durch die Elemente Cin und Rin
abgebildet. Bei gegebener Betriebsfrequenz können diese Modellelemente auch in ei-
ne äquivalente Serienschaltung einer Kapazität Cin,S und Rin,S umgerechnet werden.
Die Herleitung der Eingangsimpedanz in Abhängigkeit von realen Bauelementpara-
metern und Betriebsbedingungen erfolgt in Abschnitt 3.4. Ausgangsseitig verhält
sich der Gleichrichter wie eine reale Spannungsquelle mit Innenwiderstand. Im Er-
satzschaltbild wird dieses Verhalten durch eine gesteuerte Spannungsquelle Uout,0
und einen Ausgangswiderstand Rout berücksichtigt. Hier ist zu beachten, dass es
sich bei Rout um einen nichtlinearen Widerstand handelt. Alternativ kann das Ver-
halten auch als gesteuerte Stromquelle Iout,0 mit parallelem Ausgangsleitwert Sout
abgebildet werden. Der Gleichrichter beinhaltet einen ausgangsseitigen Stützkon-
densator, um bei Lastspitzen (beispielsweise durch Schaltvorgänge im Digitalteil)
kurzfristig Ladung bereitzustellen, ohne dass die Versorgungsspannung wesentlich
einbricht. Dieser Speicherkondensator wird im Ersatzschaltbild durch die Kapa-
zität Cout berücksichtigt. Die Berechnung der Modellelemente Uout,0 und Rout er-
folgt im Folgenden sowohl für den Gleichrichter unter idealisierten Bedingungen, als
auch für die herkömmliche Villard-Schaltung mit Schottky-Dioden. Schließlich wird
das Verfahren auch auf die Berechnung des Gleichrichters mit Schwellenspannungs-
Kompensation übertragen.
3.4 Eingangsimpedanz
Die Eingangsimpedanz des Gleichrichters bestimmt die Eingangsspannung bei gege-
bener Antenne [20]. Die Hersteller von Transpondern geben die Eingangsimpedanz
üblicherweise in Form eines Eingangswiderstandes und einer Eingangskapazität an.
Der Strahlungswiderstand der Antenne kann dann zur Leistungsanpassung konju-
giert komplex zu dieser Eingangsimpedanz gewählt werden. Die Angabe eines kon-
stanten (linearen) Eingangswiderstandes stellt eine Vereinfachung dar. Unter der
Annahme, dass die Koppelkondensatoren am Eingang der Schaltung bei der Träger-
frequenz einen eine vernachlässigbare Impedanz bilden, liegt die Eingangsspannung
(bei unterschiedlichen DC-Pegeln) über jeder der Dioden [27]. Aufgrund der nicht-
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Abbildung 3.8: linearisiertes Modell des UHF Gleichrichters gemäß [10]
linearen Diodeneigenschaften ergibt sich ein nichtlinearer Eingangswiderstand der
Gesamtschaltung. Um dennoch einen linearen Eingangswiderstand angeben zu kön-
nen, wird die Eingangsimpedanz auch in dieser Arbeit vereinfachend in Form eines
Eingangswiderstandes und einer Eingangskapazität angegeben. Eingangswiderstand
und Eingangskapazität werden im Wesentlichen durch den ausgangsseitig entnom-
menen Strom, die Anzahl der Stufen, sowie durch verschiedene Kapazitäten und
Substratverluste bestimmt. Ein großer Eingangswiderstand bewirkt gemäß Kapitel 2
eine große Eingangsspannung und ermöglicht Verwendung einer Antenne mit großem
Strahlungwiderstand. Um Leistungsanpassung zwischen Antenne und Transponder
zu erreichen, muss die Antennenimpedanz konjugiert komplex zur Eingangsimpe-
danz des Transponders gewählt werden. Da der Transponder eine Eingangskapazität
aufweist, sollte eine induktive Antenne oder eine externe Spule zur Leistungsanpas-
sung verwendet werden. Hier ist jedoch zu berücksichtigen, dass eine hohe Güte
zu einem schmalbandigen System führt. Wenn der Transponder international einge-
setzt wird, muss über die gesamte Bandbreite der möglichen Betriebsfrequenzen (100
MHz im Fall der internationalen ISM Bänder) eine akzeptable Leistungsanpassung
erreicht werden. Beim Entwurf der Gleichrichterschaltung sollte also die Eingangs-
kapazität minimiert und der Eingangswiderstand maximiert werden. Im Folgenden
werden die Werte von Cin und Rin aus Schaltungsparametern berechnet.
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3.4.1 Eingangsimpedanz unter Annahme von idealen Bautei-
len
Ein Gleichrichter mit idealen Dioden und idealen Kondensatoren wird im Folgenden
als idealer Gleichrichter bezeichnet. Es wird angenommen, dass die Koppelkonden-
satoren des idealen Gleichrichters bei der Trägerfrequenz einen Kurzschluss, und bei
Gleichspannung einen Leerlauf bilden. Ein idealer Gleichrichter hat im eingeschwun-
genen Zustand keine Eingangskapazität, sondern eine rein reelle Eingangsimpedanz,
die nur von der Anzahl der Stufen und dem entnommenen Strom abhängt. Dieser
Eingansgwiderstand wird wie oben erwähnt als linearer Widerstand modelliert. Zur
Berechnung dieses Eingangswiderstands unter idealen Bedingungen wird die Leis-
tungsbilanz betrachtet [10]. Aufgrund der Verlustfreiheit des idealen Gleichrichters
gilt Pin = Pout, da keine Leistung in Form von Wärme umgesetzt wird. Die Aus-
gangsleistung beträgt
Pout = UoutILoad, (3.9)
und für die Eingangsleistung auf Wechselspannungsseite gilt (unter Annahme eines
konstanten, linearen Eingangswiderstandes)
Pin = U
2
in,eff/Rin = uˆ
2
in/2Rin. (3.10)
Im idealen Gleichrichter gilt zwischen Eingangsspannung und Ausgangsspannung
uout = 2Nuˆin, (3.11)
wobei N die Anzahl von Stufen bezeichnet. Die Leistungsbilanz lautet demnach
uˆ2in/2Rin = 2NuˆinILoad. (3.12)
Somit ergibt sich für den Eingangswiderstand [10]
Rin,ideal =
uˆin
4NILoad
. (3.13)
Demnach ist der Eingangswiderstand auch beim idealen Gleichrichter nicht nur vom
Ausgangsstrom, sondern auch von der Eingangsspannungsamplitude abhängig. Diese
Spannungsabhängigkeit ist dadurch zu begründen, dass bei der Analyse von einem
konstanten ILoad, also von einem spannungsabhängigen Lastwiderstand am Ausgang
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ausgegangen wurde. Wird an Stelle des Laststroms ein konstanter Lastwiderstand
RLoad am Ausgang angesetzt, gilt für die Ausgangsleistung
Pout =
U2out
RLoad
. (3.14)
und für den Eingangswiderstand ergibt sich über die Leistungsbilanz nach analoger
Rechnung
Rin,ideal =
RLoad
8N2
. (3.15)
Unter der Annahme eines konstanten Lastwiderstandes RLoad sinkt der Eingangswi-
derstand des Gleichrichters demnach mit dem Quadrat der Stufenzahl.
3.4.2 Eingangsimpedanz im realen Gleichrichter
In realen Halbleitertechnologien, insbesondere bei kostengünstigen standard Bulk
CMOS Prozessen, existieren verschiedene ungewünschte Kapazitäten von Dioden,
Kondensatoren, und Metallleitungen. Diese Kapazitäten beeinﬂussen nicht nur die
Eingangskapazität, sondern auch den realen Eingangswiderstand und die Eﬃzienz
des Gleichrichters. Abbildung 3.9 zeigt das Schaltbild einer einzelnen Stufe der
Villard-Schaltung unter Berücksichtigung von Kapazitäten und Substratverlusten
von Kondensatoren und Dioden. Die Platten des Eingangskondensators, insbesonde-
re die untere, weisen eine Kapazität und einen Widerstand gegenüber dem Substrat
auf. Bei hohen Frequenzen führen diese parasitären Elemente zu hohen Verlusten,
und müssen insbesondere bei Bulk CMOS Prozessen berücksichtigt werden. In Abbil-
dung 3.9 werden die Substratverluste der unteren Platte des Eingangskondensators
durch die Elemente CC,S und RC,S berücksichtigt [19]. Die Diode D2 liegt eingangs-
seitig auf Wechselspannungspotential, daher bewirken ihre Substratkapazität CsD2
und der Substratwiderstand RsD2 einen signiﬁkanten Leistungsverlust. Außerdem
weisen beide Dioden eine Sperrschicht Kapazität CD auf. Um die Eingangsimpe-
danz des Gleichrichters aus diesen Elementen abzuleiten, werden die wichtigsten
Kapazitäten und Widerstände auf den Eingang transformiert. In den Abbildungen
3.10 und 3.11 sind die verwendeten Impedanztransformationen erläutert. Eine Se-
rienschaltung aus einem Widerstand RS und einem Kondensator CS kann gemäß
Abbildung 3.10 für eine feste Frequenz in eine äquivalente Parallelschaltung aus
einem Widerstand RP und einem Kondensator CP umgerechnet werden [7]. Es gilt:
RP = (Q
2 + 1)RS (3.16)
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Abbildung 3.9: Einzelnde Stufe der Villard-Schaltung unter Berücksichtigung parasitärer
Elemente
CP = CS
(
1
1 + 1
Q2
)
, (3.17)
wobei Q = 1
ωRSCS
= ωRPCP die Güte bezeichnet. Die Vereinfachungen in Abbildung
3.10 gelten unter der Bedingung, dass Q >> 1. So ergibt sich:
RP ≈ 1
(ωCS)2RS
(3.18)
CP ≈ CS. (3.19)
Mit Hilfe dieser Transformation kann auch das Netzwerk in Abbildung 3.11 umge-
rechnet werden. Auf diese Weise werden nun die Kapazitäten und Widerstände des
Knoten KX gegenüber Gleichspannungspotenzial auf den Eingang transformiert. So
werden ein zusätzlicher (paralleler) Eingangswiderstand und eine Eingangskapazität
für jede Stufe des Gleichrichters hergeleitet. Zunächst werden die Elemente CD1, CD2,
CD2,S, und RD2,S mit Hilfe der Transformation aus Abbildung 3.10 in eine einzelne
Parallelschaltung aus einer Kapazität CX und einem Widerstand RX umgerechnet.
Das resultierende Schaltbild ist in Abbildung 3.12 dargestellt. Für dieses parallele
RC-Glied gilt unter Vernachlässigung der layout-abhängigen Leitungsverluste:
CX ≈ CD1 + CD2 + CD2,S (3.20)
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Abbildung 3.10: Impedanztransformation von Parallelschaltung zu Serienschaltung
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Abbildung 3.11: Impedanztransformation eines Netzwerks mit Zwischenschritt
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Abbildung 3.12: Einzelne Stufe mit vereinfachten parasitären Elementen
und
RX ≈ 1
(ωCD2,S)2RD2,S
. (3.21)
Mit Hilfe der Transformation aus Abbildung 3.11 werden diese Elemente über den
Kondensator CC auf den Eingang des Gleichrichters transformiert. Am Eingang
ergibt sich damit in erster Näherung ein zusätzlicher (paralleler) Widerstand der
Stufe i
Rin,i ≈
(
(CC + CX)
2
C2C
RX
)∥∥∥∥ 1(ωCC,S)2RC,S (3.22)
und eine Eingangskapazität
Cin,i ≈ CCCX
CC + CX
+ CC,S. (3.23)
Wenn nun mehrere Stufen kaskadiert vorliegen, liegen die Eingangsimpedanzen par-
allel. Die Eingangsleitwerte und Eingangskapazitäten werden addiert. Zusammenge-
fasst gilt (unter Annahme identischer Stufen) mit Formel 3.15
Cin =
N∑
i=1
Ci ≈ N
(
CCCX
CC + CX
+ CC,S
)
(3.24)
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und
Rin ≈ 1∑N
i=1
(
1
Rin,p,i
)
+ 1
Rin,ideal
. (3.25)
Der Einﬂuss der ungewünschten Kapazitäten und Widerstände der Schaltung ist
demnach komplexer als intuitiv angenommen. Erwartungsgemäß führt eine große
Anzahl von Stufen zu einem niedrigen Eingangswiderstand und einer großen Ein-
gangskapazität. Aus Formel 3.24 ergibt sich, dass große Dioden- und Substratkapa-
zitäten wie erwartet zu einer erhöhten Eingangskapazität führen. Außerdem zeigen
Formeln 3.22 und 3.21, dass die Substratverluste der Diode D2 und des Eingangs-
kondensators CC den Eingangswiderstand verringern. Gemäß Formel 3.22 kann die
Eingangskapazität durch Verwendung eines kleinen Eingangskondensators CC ge-
senkt werden. Der Eingangskondensator muss jedoch in der Regel um etwa eine
Größenordnung größer gewählt werden als die Summe der parasitären Kapazitä-
ten, da andernfalls die Spannungsamplitude am Knoten KX gesenkt wird. Dieser
Zusammenhang wird in Abschnitt 3.5.2 erläutert.
3.5 Ausgangsspannung und Ausgangswiderstand
Um den Gleichrichter ausgangsseitig zu modellieren, werden die Elemente Uout,0 und
Rout gemäß dem Ersatzschaltbild in Abbildung 3.8 berechnet. So kann der Wert der
Ausgangsspannung des Gleichrichters bei gegebenem Antennen-Ersatzschaltbild und
bekannter Gleichrichter-Eingangsimpedanz für jeden entnommenen Strom aus den
realen Bauelement-Parametern berechnet werden.
3.5.1 Ausgangsspannung und Ausgangswiderstand beim idea-
len Gleichrichter
Im Folgenden wird das Übertragungsverhalten des N-stuﬁgen Gleichrichters unter
Annahme idealer Bauelemente (ideale Dioden und ideale Kapazitäten, keine Sub-
stratverluste) zusammengefasst. Es wird gemäß Abbildung 3.3 eine sinusförmige
Eingangsspannung uin(t) = uˆin sin(ωt) angenommen. Die Eingangskondensatoren
stellen bei der Arbeitsfrequenz einen Kurzschluss dar, also liegt die Eingangsspan-
nung (abgesehen von einem Gleichanteil) auch am KnotenKX und über den Dioden.
Die ideale DiodeD1 bildet einen Kurzschluss sobald das PotentzialKX kleiner ist als
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ihr Anodenpotenzial. So läßt sich der Gleichanteil des Signals am Knoten KX herlei-
ten. Der Gleichanteil berechnet sich aus der Summe des Anodenpotenzials und der
Wechselspannungsamplitude am Knoten KX (der Amplitude des Eingangssignals).
Die Spannung uX(t) am Knoten KX lautet also
uX(t) = uˆin(sin(ωt) + 1). (3.26)
Damit ist die Spannung über der Diode D1 immer negativ oder null. Der Aus-
gangskondensator stellt bei der Arbeitsfrequenz einen idealen Kurzschluss gegenüber
Groundpotenzial dar, daher enthält die Ausgangsspannung des Gleichrichters kei-
nen Wechselspannungsanteil. Diode D2 leitet, sobald die Ausgangsspannung kleiner
ist als die Spannung uX(t), daher muss die Gleichspannung am Ausgang der ersten
Stufe den Maximalwert von uX(t) annehmen:
Uout,1,ideal = 2uˆin (3.27)
Es handelt sich also erwartungsgemäß um einen idealen Spannungsverdoppler. Für
N kaskadierte Verdopplerstufen gilt also
Uout,ideal = 2Nuˆin. (3.28)
Wenn der Gleichrichter unbelastet ist, arbeiten alle Dioden (nach der Auﬂadephase
des Gleichrichters) ausschließlich im Sperrbereich. Wenn am Ausgang des idealen
Gleichrichters ein Strom entnommen wird, ﬂießt in den Nulldurchgängen der Di-
odenspannungen (zum Zeitpunkt t = pi
2ω
bei Diode D1 und zum Zeitpunkt t = piω bei
Diode D2) ein Dirac-förmiger Strompuls, um die entnommene Ladung nachzuliefern.
Es wird genau so viel Ladung nachgeliefert, dass der Wert der Ausgangsspannung
im eingeschwungenen Zustand bei 2uˆin erhalten bleibt. Der Ausgangswiderstand ist
demnach (bei konstanter Eingangsspannung) gleich Null.
Rout,ideal = 0Ω (3.29)
Hier ist jedoch zu beachten, dass die Eingangsimpedanz (und damit die Eingangs-
spannung) auch beim idealen Gleichrichter sinkt, wenn der Laststrom erhöht wird.
3.5.2 Ausgangsspannung und Ausgangswiderstand beim rea-
len Gleichrichter
Zunächst wird die Amplitude der Spannung uˆX über den Dioden (gemäß Abbildung
3.2) bestimmt. Es wird erneut angenommen, dass es sich hierbei um ein sinusförmiges
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Signal handelt. Im Gegensatz zum idealen Gleichrichter existiert unter Berücksich-
tigung der ungewünschten Kapazitäten in der Schaltung gemäß Abbildung 3.12 ein
Spannungsteiler zwischen der Koppelkapazität CC und der Kapazität CX , daher ist
die Amplitude der Spannung am Knoten KX geringer als die der Eingangspannung.
Für die Amplitude der Spannung uX(t) am Knoten KX gilt näherungsweise:
uˆX ≈ CC
CC + CX
uˆin, (3.30)
wobei CX gemäß Abbildung 3.12 die Kapazität zwischen KX und den Knoten mit
Gleichspannung darstellt. Wie beim idealen Gleichrichter ist die Spannung uX(t)
gegenüber der Eingangsspannung um einen Gleichanteil angehoben. Der Wert dieses
Gleichanteils entspricht jedoch bei realen Dioden nicht der Amplitude uˆX , sondern
einem kleineren Spannungshub, der im Folgenden als uX,DC1 bezeichnet wird. Dieser
Wert ist um den Spannungsverlust udrop,D1 über der Diode D1 geringer als uˆX :
uX,DC1 = uˆX − udrop,D1 (3.31)
Die Spannung udrop,D1 wird in der Schaltungsanalyse (speziell im Zusammenhang mit
klassischen Ladungspumpen) typischerweise mit der Schwellenspannung der Di-
ode gleichgesetzt. Damit wird die Stromabhängigkeit der Diodenspannung vernach-
lässigt. Außerdem ist es bei Schottky-Dioden aufgrund der exponenziellen Strom-
Spannungskennlinie nicht möglich, eine einheitliche Schwellenspannung zu deﬁnie-
ren. Im Folgenden wird der Spannungshub uX,DC1 in Abhängigkeit vom entnomme-
nen Laststrom hergeleitet. Daraus können die Größen der Ausgangsspannung und
des Ausgangswiderstandes im Modell des Gleichrichters analytisch berechnet wer-
den. Für den Spannungsverlauf am Knoten KX gilt:
uX(t) = uˆX sin (ωt) + uX,DC1 (3.32)
Der Verlauf ist in Abbildung 3.16 dargestellt. Wenn die Spannung uX(t) in der ersten
Stufe um einen bestimmten Spannungswert ul kleiner wird als das Groundpotenzial,
beginnt die Diode D1 zu leiten (und D2 sperrt). Wenn es sich bei D1 um einen Tran-
sistor handelt, ist ul entsprechend der vereinfachten Großsignalgleichung 3.8 mit der
Schwellenspannung Uth des Transistors gleichzusetzen. Bei der Schottky-Diode ist ul
gleich Null Volt, da diese zu leiten beginnt, sobald eine positive Spannung zwischen
Anode und Kathode anliegt. Im Falle des Transistors mit Schwellenspannungskom-
pensation gemäß Abschnitt 3.2.2 gilt ul = Uth − UKomp.
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Während die Diode leitet ﬂießt eine Ladungsmenge
Q1 =
∫ 2pi
ω
t=0
iD1(t)dt, (3.33)
auf den Koppelkondensator CC . Diese Ladung muss sämtlichen Ladungsverlust (im
Eingangskondensator CC) während einer Periodendauer genau kompensieren, sodass
die Ausgangsspannung im Mittel unverändert bleibt. Die während einer Perioden-
dauer entnommene Ladung beträgt
QLoad =
2pi
ω
ILoad =
ILoad
f
. (3.34)
Daher gilt die Ladungsbilanz
Q1 = QLoad (3.35)
⇔
∫ 2pi
ω
t=0
iD1(t)dt =
2pi
ω
ILoad (3.36)
Die analoge Überlegung gilt für die zweite Teilstufe des Spannungsverdopplers. Wenn
die Spannung uX(t) um den Spannungswert ul größer wird als das Potenzial UDC
am Ausgang der Stufe, beginnt die Diode D2 zu leiten. Analog zu Diode D1 gilt nun
die entsprechende Ladungsbilanz:∫ 2pi
ω
t=0
iD2(t)dt =
2pi
ω
ILoad (3.37)
Aus den Formeln 3.32 und 3.37 kann der Spannungshub über den beiden Dioden in
Abhängigkeit von der Spannung am Knoten KX (bzw. der Eingangsspannung uin)
und dem Ausgangsstrom hergeleitet werden. Durch eine Erweiterung auf mehrere
kaskadierte Gleichrichterstufen können so die Werte der Spannungsquelle Uout,0 und
des Widerstands Rout im Modell gemäß Abbildung 3.8 berechnet werden. Im Fol-
genden wird diese Rechnung sowohl für den Schottky-Gleichrichter, als auch für den
Gleichrichter mit Transistoren und Kompensation der Schwellenspannung durchge-
führt.
Ausgangsspannung und Ausgangswiderstand beim Schottky-Dioden Gleich-
richter
Bei der Schottky-Diode gilt für den Zusammenhang zwischen Diodenstrom ID und
Diodenspannung UD:
ID = IS
(
e
UD
nUt − 1
)
, (3.38)
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wobei Ut die Temperaturspannung, und n ≈ 1...2 den Idealitätsfaktor bezeichnet.
Für die Temperaturspannung Ut gilt
Ut =
kT
e
≈ 25 mV bei Raumtemperatur. (3.39)
Bei der Konstante k handelt es sich um die Boltzmankonstante, T ist die Temperatur
und e bezeichnet die Elementarladung. Der Verlauf der Ströme durch die Dioden,
sowie der Verlauf der Spannungen am Knoten KX und am Ausgang ist in Abbildung
3.13 für eine Stufe dargestellt. DiodeD1 leitet während das Potenzial am KnotenKX
kleiner ist als das DC-Potenzial an ihrer Anode. In der ersten Stufe des Gleichrichters
ist dieses Potenzial gleich dem Groundpotenzial. Um nun den Spannungshub uX,DC1
dieser ersten Diode zu berechnen, wird Formel 3.38 in Formel 3.37 eingesetzt:∫ 2pi
ω
t=0
iD1(t)dt =
∫ 2pi
ω
t=0
IS
(
e
−ux(t)
nUt − 1
)
dt =
2pi
ω
(ILoad) (3.40)
Mit Gleichung 3.32 ist dies äquivalent zu∫ 2pi
ω
t=0
ISe
−uˆx sin(ωt)−uX,DC1
nUt dt =
2pi
ω
(ILoad + IS) (3.41)
⇔ ISe
−uX,DC1
nUT
∫ 2pi
ω
t=0
e
−uˆx sin(ωt)
nUT dt =
2pi
ω
(ILoad + IS) (3.42)
Nach Lösung des bestimmten Integrals ergibt sich der Zusammenhang zwischen uˆX ,
Spannungshub der Diode D1 und entnommenem Laststrom ILoad:
IS
[
e
−uX,DC1
nUT I0
(
uˆX
nUT
)
− 1
]
= ILoad. (3.43)
Wenn die horizontale Diode D2 und die vertikale Diode D1 identisch dimensioniert
werden, ist der Stromverlauf durch D2 während der positiven Halbwelle gleich dem
durch Diode D1 während der negativen Halbwelle. Daher kann angenommen werden,
dass uX,DC1 = uX,DC2 := uH . Wenn N Stufen kaskadiert werden, addiert sich der
Spannungshub der einzelnen Stufen zu
Uout = 2NuH . (3.44)
Damit ist der Zusammenhang zwischen Ausgangsspannung, Amplitude der Ein-
gangsspannung (über Formel 3.30 enthalten in uˆX) und Laststrom ILoad bekannt.
Er lautet:
ILoad = IS
[
e
−Uout
2NnUT I0
(
uˆX
nUT
)
− 1
]
. (3.45)
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I0(x) bezeichnet die veränderte Besselfunktion erster Art und nullter Ordnung. Eine
negative Ausgangsspannung ist physikalisch nicht sinnvoll, daher gilt für den maxi-
malen Ausgangsstrom bei einer gegebenen Spannung uˆx bei einer verschwindenden
Ausgangsspannung Uout = 0:
ILoad,Max = ISI0
(
uˆX
nUT
)
(3.46)
Dieser maximale Ausgangsstrom hängt erwartungsgemäß von der Amplitude der
Eingangsspannung ab. Der Zusammenhang wird über die veränderte Besselfunktion
I0(x) beschrieben. Für die Ausgangsspannung in Abhängigkeit von der Spannung
uˆx und dem Laststrom ILoad gilt:
Uout = 2NnUT ln
[
IS
ILoad + IS
I0
(
uˆX
nUT
)]
. (3.47)
Der Verlauf dieser Spannung Uout ist in Abbildung 3.15 für einen Gleichrichter
mit fünf Stufen dargestellt. Bei einer Diodenﬂäche von A = 10(µm)2 gilt für den
Sperrstrom IS = 338 pA. Bei einem Laststrom ILoad = 5µ A erreicht die Ausgangs-
spannung Uout erst bei einer Diodenspannung uˆX = 440 mV einen Wert von 1,5 V.
Abbildung 3.14 zeigt die Abhängigkeit der Ausgangsspannung vom Ausgangsstrom
bei einer Diodenspannung uˆX = 430 mV. Über die Ableitung von 3.47 kann der
Ausgangswiderstand hergeleitet werden. Es wird hier vereinfachend angenommen,
dass die Eingangsspannung und damit die Spannung uˆX bei einer Erhöhung des
Ausgangsstroms konstant bleibt. Bei einer inﬁnitesimalen Erhöhung des Laststroms
dILoad sinkt die Ausgangsspannung um den Betrag dUout. Es gilt:
Rout = − dUout
dILoad
=
2NnUT
ILoad
(3.48)
Erwartungsgemäß steigt dieser diﬀerenzielle Ausgangswiderstand mit der Anzahl
von Stufen. Außerdem gilt eine inverse Abhängigkeit zwischen Ausgangswiderstand
und Laststrom. Bei kleinen Lastströmen verursacht eine Erhöhung der Last einen
deutlich größeren Spannungsverlust als bei ohnehin großen Lastströmen. Eine Span-
nungsquelle mit konstantem (linearen) Innenwiderstand ist daher nicht geeignet,
einen UHF Gleichrichter ausgangsseitig zu modellieren.
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Abbildung 3.13: Darstellung des Stromﬂuss durch Schottky-Dioden in der Villard-
Schaltung
Ausgangsspannung und Ausgangswiderstand beim Gleichrichter mit Tran-
sistoren
Um die Ausgangsspannung Uout,0 und den Ausgangswiderstand Rout gemäß dem Mo-
dell in Abbildung 3.8 auch für den Gleichrichter mit Transistoren und Kompensation
der Schwellenspannung zu berechnen, wird erneut Formel 3.37 betrachtet. Anstel-
le der Schottkydioden-Kennlinie wird für den Diodenstrom jedoch die Großsignal-
gleichung des Transistors eingesetzt. Es wird vereinfachend angenommen, dass der
Transistor abwechselnd im Sperrbereich und im Bereich der starken Inversion arbei-
tet. Es wird angenommen, dass der Transistor im Sperrbereich keinen Strom führt.
Bei der Integration von Formel 3.37 wird demnach nur der Zeitbereich ∆t = t2 − t1
betrachtet, in dem die Spannung über dem Transistor größer ist als Uth − UKomp.
In diesem Bereich leitet der als Diode verschaltete Transistor. Zur Berechnung des
Stroms wird die Strom-Spannungs Kennlinie des Transistors in Diodenschaltung im
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Abbildung 3.14: Berechnete Ausgangsspannung Uout einer Villard-Schaltung mit fünf
Stufen in Abhängigkeit vom entnommenen Laststrom ILoad bei einer
Wechselspannungsamplitude über den Dioden uˆX = 430 mV
Bereich der starken Inversion gemäß Abschnitt 3.2.2 verwendet. Aus Abbildung 3.16
wird deutlich, dass eine Integration über den halben Zeitbereich ∆t = t2 − t′1 auf-
grund der Symmetrie ausreichend ist. Zur Ermittlung der Integrationsgrenze wird
gemäß Abbildung 3.16 der Zeitpunkt t2 ermittelt:
uX(t2) = uˆX sin (ωt2) + uX,DC1 = −Uth + UKomp (3.49)
⇒ t2 = 1
ω
arcsin
(
−uX,DC1 + Uth − UKomp
uˆX
)
(3.50)
Gemäß Formel 3.37 gilt mit der unteren Integrationsgrenze t′1 = − pi2ω :
2
∫ t2
t1′
i(t)dt = 2
∫ t2
t1′
i[ugs(t)]dt =
2piILoad
ω
(3.51)
So ergibt sich unter der vereinfachenden Annahme, dass der Transistor während der
leitenden Phase in der starken Inversion arbeitet, und unter Vernachlässigung der
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Abbildung 3.15: Berechnete Ausgangsspannung Uout einer Villard-Schaltung mit fünf
Stufen in Abhängigkeit vom entnommenen Laststrom ILoad und der
Wechselspannungsamplitude über den Dioden uˆX
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Abbildung 3.16: Verlauf der Diodenspannung uˆX , am Knoten KX beim Gleichrichter
mit Transistoren und Kompensation der Schwellenspannungs
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Kanallängenmodulation:
2
∫ t2
t1′
KN
W
L
[UKomp − uX(t)− Uth]2 dt = 2pi
ω
I (3.52)
⇒ 2
∫ t2
t1′
KN
W
L
[UKomp − uˆX sin (ωt) + uX,DC1 − Uth]2 dt = 2piILoad
ω
(3.53)
Mit
AN :=
Uth − UKomp + uX,DC1
uˆX
und BN := −uˆ2XKN
W
L
(3.54)
ist dies äquivalent zu
2
∫ t2
t1′
BN [sin (ωt) + AN ]
2 dt =
2piILoad
ω
. (3.55)
Nach Lösung des Integrals ergibt sich
BN
{∣∣∣∣[12t− 14ω sin (2ωt)
]∣∣∣∣ 1ω arcsin (−AN )
− pi
2ω
−
∣∣∣∣2ANω cos (ωt)
∣∣∣∣ 1ω arcsin (−AN )
− pi
2ω
+
∣∣A2N t∣∣ 1ω arcsin (−AN )− pi
2ω
}
=
2piILoad
ω
⇔ BN
{
1
2ω
arcsin (−AN)− 1
4ω
sin [2 arcsin (−AN)] + pi
4ω
+
1
4ω
sin (−pi)
−2AN
ω
cos [arcsin (−AN)] + 2AN cos
(
−pi
2
)
+
A2N
ω
arcsin (−AN) + A
2
Npi
2ω
}
=
2piILoad
ω
Mit
sin (2 arcsinx) = 2x
√
1− x2 und cos (arcsin x) =
√
1− x2 (3.56)
sowie arcsin (−x) + pi/2 = arccos(x) (3.57)
ist dies äquivalent zu:
BN
{(
1 + 2A2N
)
arccos (AN)− 3AN
√
1− A2N
}
= 4piILoad. (3.58)
Diese Gleichung beschreibt den Zusammenhang zwischen der Spannungserhöhung
uX,DC1, dem Laststrom I am Ausgang des Gleichrichters, und der Wechselspan-
nungsamplitude uˆX über den Transistoren analytisch. Wenn die Kompensationss-
pannung auf den Wert der Schwellenspannung des Transistors eingestellt wird, ver-
einfacht sich der Wert von A zum Verhältnis zwischen Spannungshub und der Ampli-
tude der Diodenspannung uX,DC1/uˆX . Diese Funktion ist in Abbildung 3.17 gezeigt.
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Abbildung 3.17: Zusammenhang zwischen Amplitude der Diodenspannung uˆX , Span-
nungshub uX,DC1 und Laststrom ILoad beim Gleichrichter mit Transis-
toren und Kompensation der Schwellenspannung
Für KN wurde hier ein Wert von 100 µA/V2 angenommen. Aus diesem Zusammen-
hang können die wichtigsten Eigenschaften des Gleichrichters, wie beispielsweise der
Ausgangswiderstand der Teilstufe Rout,i =
duX,DCi
dI
abgeleitet werden. Im Folgenden
wird die analoge Rechnung zunächst für die zweite Teilstufe, den Spitzenwertde-
tektor, und für die Kaskadierung von mehreren Stufen durchgeführt. Am Source-
Anschluss des horizontalen p-Kanal Transistors liegt die gleiche Spannung uX(t)
wie am Source-Anschluss des vertikalen n-Kanal Transistors. Die DC Spannung am
Ausgang der Stufe wird durch den Spitzenwertdetektor (die zweite Teilstufe aus
dem horizontalen p-Kanal Transistor und dem Ausgangskondensator) um den Wert
uX,DC2 gegenüber dem DC Wert der Spannung uX(t) (uX,DC1) angehoben. Für die
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Abbildung 3.18: Verlauf der Spannung uX(t), am Knoten KX beim Gleichrichter mit
Transistoren und Kompensation der Schwellenspannung. Der horizon-
tale p-Kanal Transistor der zweiten Teilstufe leitet bei den oberen Span-
nungsspitzen.
Ausgangsspannung der Stufe gilt daher:
UDC = uX,DC1 + uX,DC2 (3.59)
Um analog zur ersten Teilstufe die Ladungsbilanz gemäß Formel 3.37 zu bilden,
werden zunächst die Integrationsgrenzen gemäß Abbildung 3.18 ermittelt. Während
die Spannung uX(t) um −Uth−UKomp(Uth < 0) größer ist als die Ausgangsspannung
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UDC kann ein Strom ﬂießen. Für die Integrationsgrenze t1 gilt also:
uˆX sin (ωt1) + uX,DC1 = uX,DC1 + uX,DC2 − Uth − UKomp (3.60)
→ t1 = 1
ω
arcsin
(
−−uX,DC2 + Uth + UKomp
uˆX
)
(3.61)
t2 =
pi
2ω
(3.62)
Auch hier wird die Symmetrie der Kurve für die Integration genutzt. Für die Ladung,
die während einer Halbwelle durch den Transistor ﬂießt, gilt mit Formel 3.37
2
∫ t2
t1
i[ugs(t)]dt =
2piILoad
ω
, (3.63)
wobei
ugs(t) = uX,DC1 + uX,DC2 − UKomp − uX = uX,DC2 − UKomp − uˆX sin (ωt) (3.64)
Eingesetzt in die Großsignalgleichung ergibt sich:
2
∫ t2
t1
KP
W
L
[UKomp − uX(t)− Uth]2 dt = 2piI
ω
(3.65)
⇒ 2
∫ t2
t1
KP
W
L
[UKomp − uˆX sin (ωt) + uX,DC1 − Uth]2 dt = 2piILoad
ω
. (3.66)
Mit
AP :=
Uth + UKomp − uX,DC2
uˆX
und BP := uˆ
2
XKP
W
L
(3.67)
ist dies equivalent zu
2
∫ t2
t1
BP [sin (ωt) + AP ]
2 dt =
2piI
ω
. (3.68)
Nach Lösung des Integrals und Umformungen analog zur Berechnung der ersten
Teilstufe gilt:
BP
{(
1 + 2A2P
)
arccos (Ap)− 3AP
√
1− A2P
}
= 4piILoad. (3.69)
Diese Gleichung beschreibt den Zusammenhang zwischen dem Spannungshub uX,DC2
der zweiten Teilstufe, dem Laststrom ILoad und der Amplitude der Wechselspannung
über den Dioden uˆx. Bei einer typischen Dimensionierung ist der Spannungshub
der Diode D1 gleich dem Spannungshub der Diode D2. Es gilt daher uX,DC1 =
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Abbildung 3.19: Zusammenhang zwischen Amplitude der Diodenspannung uˆX , Aus-
gangsspannung Uout und Laststrom ILoad beim 5-stuﬁgen Gleichrichter
mit Transistoren und Kompensation der Schwellenspannung
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Abbildung 3.20: Zusammenhang zwischen Ausgangsspannung und geliefertem Aus-
gangsstrom für verschiedene Diodenspannungen uˆX
uX,DC2 := uH . Bei einer Kaskadierung von N Stufen gilt für die Ausgangsspannung
Uout = 2NuH . Der resultierende Zusammenhang zwischen der Ausgangsspannung
Uout, dem Laststrom ILoad am Ausgang des Gleichrichters, und der Wechselspan-
nungsamplitude uˆX über den Transistoren ist in Abbildung 3.19 dargestellt. In Ab-
bildung 3.20 ist der Zusammenhang zwischen Ausgangsspannung und geliefertem
Ausgangsstrom für verschiedene Diodenspannungen uˆX dargestellt. Der Kehrwert
der Ableitung dieser Funktion liefert den Ausgangswiderstand Rout. Diese Funktion
ist in Abbildung 3.21 dargestellt.
3.6 Eﬃzienz des Gleichrichters
Die Eﬃzienz des Gleichrichters ηR bezeichnet das Verhältnis der Ausgangsleistung
des Gleichrichters Pout zu dessen Eingangsleistung Pin gemäß
ηR =
Pout
Pin
. (3.70)
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Abbildung 3.21: Ausgangswiderstand des 5-stuﬁgen Gleichrichters
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Die Gesamteﬃzienz η0 bezeichnet das Verhältnis zwischen der Ausgangsleistung des
Gleichrichters Pout zur verfügbaren Leistung PV gemäß
ηR =
Pout
Pin
. (3.71)
Unter der Bedingung, dass eine ideale Anpassung zwischen Antenne und Transponder-
ASIC vorliegt, ist die Eﬃzienz des Gleichrichters ηR mit der Gesamteﬃzienz η0
gleichzusetzen. Die Eﬃzienz ist nur indirekt mit der erzielbaren Reichweite ver-
knüpft, da für die Berechnung der Reichweite auch der Wert der Spannungserhö-
hung berücksichtigt werden muss. Ein Gleichrichter mit nur einer einzelnen Stufe
erzielt oﬀensichtlich eine hohe Eﬃzienz, jedoch eine geringere Sensitivität als ein
mehrstuﬁger Gleichrichter.
Die Eﬃzienz des Gleichrichters kann über die vorgestellten Formeln zur Berech-
nung der Ausgangsspannung und der Eingangsimpedanz bei gegebener Last und
Eingangsspannung berechnet werden. Für die Eingangsleistung Pin gilt in Abhän-
gigkeit von der Amplitude der Eingangsspannung uˆin und dem Eingansgswiderstand
Rin:
Pin =
uˆ2in
2Rin
(3.72)
Für die Ausgangsleistung gilt Pout = Uout · ILoad. Der resultierende Verlauf der Eﬃ-
zienz des Gleichrichters ηR ist in Abbildung 3.22 für die 5-stuﬁge Villard-Schaltung
mit Schottky-Dioden bei einem Laststrom ILoad = 10µA dargestellt.
3.7 Zusammenfassung der Berechnung des Gleich-
richters
In diesem Kapitel wurde der Schaltungsblock der Gleichrichtung und Spannungs-
erhöhung im passiven UHF Transponder modelliert. Die Elemente des linearen Er-
satzschaltbildes wurden aus den Parametern der Bauelemente berechnet. Die Model-
lierung erfolgte sowohl für die Villard-Schaltung mit Schottky-Dioden, als auch für
Gleichrichter mit Transistoren und Arbeitspunkt-Einstellung zur Kompensation der
Schwellenspannung. Eingangsseitig wurde der Gleichrichter mit einem Widerstand
und einer Eingangskapazität modelliert. Die Werte dieser Impedanz sind vom Last-
widerstand am Ausgang und von parasitären Kapazitäten und Widerständen der
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Abbildung 3.22: Verlauf der Eﬃzienz des Gleichrichters ηR für die 5-stuﬁge Villard-
Schaltung mit Schottky-Dioden bei einem Laststrom ILoad = 10 µA
Bauelemente abhängig. Ausgangsseitig verhält sich der Gleichrichter wie eine Span-
nungsquelle mit Innenwiderstand. Die Berechnung dieser Elemente erfolgte über
den Ansatz der Ladungsbilanz. Der Zusammenhang zwischen Eingangsspannung,
Ausgangsspannung und entnommenem Laststrom wurde für die Villard-Schaltung
analytisch berechnet. Dieses Verfahren wurde im Rahmen der Arbeit außerdem auf
den Gleichrichter mit Transistoren und Arbeitspunkt-Einstellung zur Kompensation
der Schwellenspannung übertragen. Die Ergebnisse der theoretischen Analyse zeigen,
dass die Sensitivität über den Ansatz der Kompensation der Schwellenspannung we-
sentlich erhöht werden kann. Daher werden im folgenden Kapitel neue Schaltungs-
topologien erarbeitet, welche dieses Verfahren in einem Standard-CMOS Prozess
implementieren.
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Kapitel 4
CMOS-Schaltungsimplementierung
von eﬃzienten Gleichrichtern
In Kapitel 2 wurde gezeigt, dass die Reichweite von passiv versorgten Systemen
wesentlich durch die Sensitivität des Gleichrichters beeinﬂusst wird. Bei der theo-
retischen Analyse dieses Schaltungsblocks wurde in Kapitel 3 erläutert, dass Span-
nungsverluste durch die Schwellenspannung der Dioden, sowie verschiedene Kapa-
zitäten und Substratverluste die Eﬃzienz im UHF Frequenzbereich einschränken.
Die Eigenschaften der Schaltung sind daher stark von der verwendeten Technologie
abhängig. Die Reichweite des Systems kann über Entwicklungen und Optimierun-
gen auf Bauelement- und Prozessebene wesentlich verbessert werden, beispielsweise
mit optimierten Schottky-Dioden oder unter Verwendung von SOI (Silicon On In-
sulator) Technik [10]. Spezielle Masken erhöhen jedoch die Kosten pro Chip, daher
wird im Rahmen dieser Arbeit ein Standard-CMOS-Prozess ohne zusätzliche Pro-
zessschritte eingesetzt. Die für diese Arbeit relevanten Parameter und verfügbaren
Bauelemente werden im Folgenden kurz vorgestellt. In Abschn. 4.2 werden verschie-
dene Schaltungstopologien entworfen und dimensioniert. Neben der herkömmlichen
Villard-Schaltung und bekannten Gleichrichtern mit Schwellenspannungskompensa-
tion ([35], [37]) werden in den Abschnitten 4.2.4 und 4.2.5 zwei neue Gleichrichter-
schaltungen vorgestellt. Vorteil dieser Topologien ist eine hohe Sensitivität und Ef-
ﬁzienz bei reduzierter Abhängigkeit von Schwankungen in Prozessparametern und
Temperatur.
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4.1 Eingesetzter 0,35 µm CMOS-Prozess
Bei der verwendeten Technologie handelt es sich um einen mixed signal Standard-
CMOS (Complementary Metal Oxide Semiconductor) Prozess mit einer minimalen
Gatelänge von 0,35 µm. Es existieren Optionen für nichtﬂüchtigen Speicher in Form
von Flash oder EEPROM. Außerdem stehen unter anderem Poly-Poly Kondensa-
toren, hochohmige Polysilizium Widerstände und verschiedene Bauteile mit hoher
Spannungsfestigkeit zur Verfügung. Für den Aufbau von UHF Gleichrichterschal-
tungen sind insbesondere die verfügbare Schottky-Diode und der Natural NMOS
Transistor mit geringerer (negativer) Schwellenspannung zu berücksichtigen.
4.2 Schaltungstopologien und Dimensionierung
4.2.1 Entwurf der Villard-Schaltung
Bei der herkömmlichen Villard-Schaltung gemäß Abschnitt 3.1 in Kapitel 3 werden
zunächst geeignete Dioden und Kondensatoren ausgewählt. Die Transistoren weisen
in der verwendeten Technologie eine Schwellenspannung von 600 mV bis 800 mV
auf. Für die Gleichrichtung von Spannungen unter 600 mV müssen daher entwe-
der Transistoren mit niedriger Schwellenspannung oder Schottky-Dioden verwendet
werden. Bei der Verwendung von Transistoren mit niedriger Schwellenspannung ist
zu beachten, dass Änderungen der Temperatur und Prozessschwankungen zu einer
Variation der Schwellenspannung von ca. 200 mV führen. Bei einer negativen Schwel-
lenspannung ist jedoch der Sperrstrom nicht mehr vernachlässigbar. In diesem Fall
ﬂießt während der negativen Halbwelle Ladung vom Ausgangskondensator und die
Ausgangsspannung sinkt. Demnach sind Schottky-Dioden in der gegebenen Techno-
logie für den Einsatz in der herkömmlichen Villard-Schaltung vorzuziehen.
Beim Entwurf auf Schaltungsebene können nun die Diodenﬂächen, die Kondensa-
torgrößen und die Anzahl der Stufen optimiert werden. Es handelt sich also um ein
Optimierungsproblem in einem dreidimensionalen Parameterraum. Ziel der Optimie-
rung ist die Maximierung der Reichweite des Transpondersystems. Gemäß Kapitel 2
ist dieses Problem auf Schaltungsebene analog zur Minimierung der benötigten
verfügbaren Leistung PV , die bei gegebenem Laststrom ILoad mindestens
eine vorgegebene Ausgangsspannung Uout erzeugt. Diese Anforderung muss
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über die gesamte Bandbreite der verwendeten Eingangsfrequenzen erfüllt sein. Da-
her gilt die Bedingung, dass die Eingangskapazität des Gleichrichters einen Maxi-
malwert nicht überschreiten darf. Aus der theoretischen Analyse des Gleichrichters
gemäß Kapitel 3 können zunächst folgende Zusammenhänge qualitativ zusammen-
gefasst werden:
• Eine Erhöhung der Anzahl von Stufen führt zu einer größeren Spannungserhö-
hung zwischen der Wechselspannung am Eingang des Gleichrichters und der
Gleichspannung am Ausgang. Gleichzeitig führen zusätzliche Stufen zu einer
Senkung des Eingangswiderstands und zu einer Erhöhung der Eingangskapa-
zität. Die Leistungseﬃzienz sinkt mit einer steigenden Anzahl von Stufen.
• Eine Vergrößerung der Diodenﬂäche führt bei gleichem Laststrom zu einem
geringeren Spannungsabfall über der Diode. Der Spannungsverlust über der
Diode verhält sich gemäß Formel 3.38 logarithmisch zur Diodenﬂäche. Die
Substrat- und Sperrschicht-Kapazitäten verhalten sich etwa proportional zur
Diodenﬂäche. Die erhöhte Kapazität an denWechselspannungsknoten der Schal-
tung führt zu einer erhöhten Eingangskapazität und außerdem zu einem kleine-
ren Eingangswiderstand Rin,p. Außerdem sinkt aufgrund des Spannungsteilers
aus dem Eingangskondensator und parasitärer Kapazität die Wechselspan-
nungsamplitude über den Dioden.
• Wenn die Kondensatoren vergrößert werden, verringert sich die Welligkeit
der Ausgangsspannung. Außerdem gilt, dass größere Koppelkondensatoren am
Eingang aufgrund des Spannungsteilers zwischen Koppelkondensator und ver-
schiedenen parasitären Kapazitäten die Wechselspannungsamplitude über den
Dioden erhöhen. Hier ist jedoch zu berücksichtigen, dass die Substratkapazität
und der Substratwiderstand der unteren Platte ebenfalls parasitäre Kapazitä-
ten gegenüber dem Substrat aufweisen und daher den Eingangswiderstand sen-
ken und die Eingangskapazität erhöhen. Der DC-seitige Ausgangskondensator
der letzten Stufe glättet die Ausgangsspannung und stellt bei Stromspitzen
(z.B. während Schaltvorgängen) kurzfristig Ladung bereit. Die Größe dieses
Kondensators wird ausschließlich durch die benötigte Chipﬂäche und die La-
dezeit des Transponders beschränkt.
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4.2.2 Kompensation der Schwellenspannung mit geschalteten
Kondensatoren
Abbildung 4.1 zeigt eine Schaltung mit Kompensation der Schwellenspannung über
geschaltete Kondensatoren gemäß [35]. Die beiden Transistoren M1 und M2 bilden
hier die Transistoren zur Gleichrichtung. Es wird zunächst angenommen, dass eine
Spannungsquelle UUth vorliegt, welche den Wert einer Schwellenspannung gegenüber
Groundpotenzial liefert. Des weiteren wird angenommen, dass ein periodisches di-
gitales Taktsignal mit hoher Amplitude und Flankensteilheit verfügbar ist, so dass
die Schalter zunächst vereinfacht als ideal angenommen werden können. Während
der einen Taktphase wird nun der Kondensator C1 über die Schalter S1 und S2 mit
der Spannungsquelle UUth kurzgeschlossen, so dass er auf den Wert einer Schwellen-
spannung aufgeladen wird. Während der anderen Taktphase bilden die Schalter S1
und S2 einen idealen Leerlauf und die beiden Kondensatoren C1 und C2 werden über
die Schalter S3 und S4 miteinander kurzgeschlossen. Damit wird die Spannung auf
dem Kondensator C2 nach einigen Zyklen an die Schwellenspannung angeglichen.
Die Gate-Source.Spannung des TransistorsM2 ist dadurch unabhängig von der Am-
plitude der Eingangsspannung und dem DC-Potenzial der Gleichrichterstufe auf Uth
eingestellt. Es ist zu beachten, dass der Knoten KX in der Gleichrichterstufe N ein
Wechselspannungspotenzial
uX(t) = uˆX(sin(ωt) + 2N − 1) (4.1)
trägt. Das Potenzial auf dem Kondensator K2 liegt bei
uG2(t) = uˆX(sin(ωt) + 2N − 1) + Uth. (4.2)
Damit stellt auch das Kompensationspotenzial am Gate von M2 eine Wechselspan-
nung gegenüber Groundpotenzial dar. Für die Spannung am Knoten UDC,low der
Stufe N gilt im Gegensatz dazu:
UDC,low = uˆX(2N − 2). (4.3)
Für die Kompensationsspannung am Gate von M1 gilt daher nach analoger Überle-
gung
uG1 = uˆX(2N − 2) + Uth. (4.4)
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Abbildung 4.1: Kompensation der Schwellenspannung von Transistoren über einen An-
satz mit geschalteten Kondensatoren gemäß [35]
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Hierbei handelt es sich oﬀensichtlich um ein DC-Potenzial. Bei der Implementierung
der Schaltung gemäß Abbildung 4.1 ergeben sich folgende Nachteile gegenüber der
idealisierten Betrachtung:
• Es muss zunächst eine Spannung UUth bereitgestellt werden. Die Spannung
kann beispielsweise aus einer Mikrobatterie entnommen werden, da kein Last-
strom entnommen wird. In diesem Fall handelt es sich weiterhin um ein pas-
sives Transpondersystem, da die Batterie ausschließlich zur Arbeitspunktein-
stellung verwendet wird, und keine Leistung für den Betrieb des Transponder
liefert. Die Schwellenspannung der Transistoren ist jedoch während der De-
signphase nicht bekannt und schwankt in Abhängigkeit von Temperatur und
Prozesstoleranzen um ca. 200 mV. Außerdem ist die Schwellenspannung der
NMOS Transistoren aufgrund des Bulk Eﬀekts abhängig vom aktuellen DC-
Potenzial der jeweiligen Stufe
• Das Taktsignal zur Ansteuerung der Schalter muss zunächst erzeugt werden.
Hierfür muss ein einfacher Oszillator verwendet werden. Bevor die Ausgangs-
spannung des Gleichrichters aufgebaut wurde, ist jedoch keine Versorgungs-
spannung für diesen Oszillator verfügbar.
• Reale Schalter weisen einen Widerstand im oﬀenen und Leckströme im ge-
schlossenen Zustand auf. Gemäß [11] muss das Taktsignal zur Ansteuerung
der Schalter mindestens einen high Pegel von 2Uth aufweisen, um einen Be-
trieb von Transmission Gates zu ermöglichen. Ohne ideale Schalter ergibt sich
ein Fehler in der Kompensationsspannung.
• Die Schalter zur Kompensation der horizontalen Stufe und die untere Platte
des Kondensators C2 weisen eine ungewünschte Kapazität gegenüber Ground-
potenzial auf. Damit erhöht sich die Kapazität des Knotens KX gegenüber
DC-Potenzial. gemäß der Analyse in Kapitel 3 sinkt damit die Eﬃzienz der
Gleichrichtung.
Im Rahmen der folgenden Abschnitte werden daher alternative Schaltungstopologien
zur Gleichrichtung mit Schwellenspannungs-Kompensation erarbeitet.
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4.2.3 Bootstrap-Verfahren zum Erzeugen der Kompensati-
onsspannung
Die Kompensationsspannung kann in einem Bootstrap-Verfahren aus der Ausgangs-
spannung des Gleichrichters selbst gewonnen werden [37]. Wenn gemäß Abbildung
4.2.3 im horizontalen Zweig ein P-Kanal Transistor und im vertikalen Zweig ein
N-Kanal Transistor verwendet werden, handelt es sich bei den Kompensationsspan-
nungen um Gleichspannungen. Die Replikation der Schwellenspannung erfolgt ent-
sprechend Abschnitt 3.2.2 über Spannungsteiler aus einem hochohmigen Widerstand
R und einem Transistor MC . Der Wert der Widerstände und die Maße des Transis-
torsMC werden über numerische Simulation so eingestellt, dass die Kompensations-
spannung genau der Schwellenspannung entspricht. Der Bulk Eﬀekt hat hier keinen
Einﬂuss auf die Genauigkeit der Kompensation, da die TransistorenMC,N undMC,P
in jeder Stufe separat dimensioniert werden können. Im Layout werden Matching-
Techniken angewendet, so dass sich Prozessschwankungen auf die TransistorenMC,N
und MN bzw. MC,P und MP gleichermaßen auswirken. Damit werden die wesentli-
chen Nachteile der Implementierung gemäß Abschnitt 4.2.2 vermieden.
Die Schaltung erfordert jedoch die Verwendung von Transistoren mit kleiner bis
mittlerer Schwellensapnnung. Außerdem muss der Stromverbrauch der Lastschal-
tungen während der Startup-Phase so gering sein, dass die Ausgangsspannung des
Gleichrichters auch ohne Kompensation aufgebaut werden kann. Aufgrund der Rück-
kopplung zwischen Ausgangsspannung und Kompensation weist die Ausgangsspan-
nung in Abhängigkeit von der Eingangsspannung eine Hysterese auf. Wenn die
Eingangsleistung von einem sehr geringen Wert erhöht wird, sind die Schwellen-
spannungen der Transistoren MP und MN zunächst nicht kompensiert, da die Aus-
gangsspannung anfangs auf Groundpotenzial liegt. Ab einer gewissen Eingangsleis-
tung ist die Ausgangsspannung dennoch so groß, dass die Kompensationsspannun-
gen die erforderten Werte annehmen. Mit Kompensation der Schwellenspannung
ist die Ausgangsspannung deutlich größer als ohne Kompensation. Bei Verwendung
von Transistoren mit hoher Schwellenspannung wird das benötigte Potenzial am
Gate-Anschluss des horizontalen P-Kanal Transistors MP in den unteren Stufen des
Gleichrichters negativ. In ähnlicher Weise wird für den vertikalen N-Kanal Transistor
MN in den oberen Stufen des Gleichrichters eine Kompensationsspannung benötigt,
die größer ist als die Ausgangsspannung des Gleichrichters. Diese Problematik wird
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Abbildung 4.2: Kompensation der Schwellenspannung von Transistoren über ein Boot-
strap Verfahren gemäß [37]
in Abschnitt 4.2.4 beschrieben.
4.2.4 Kompensation der Schwellenspannung mit einem zwei-
ten Gleichrichter
Das Startup-Problem der Topologie aus Abschnitt 4.2.3 kann gelöst werden, wenn
die Kompensationsspannung nicht aus der Ausgangsspannung, sondern aus einem
zweiten Gleichrichter GR2 gewonnen wird. Der zweite Gleichrichter liegt Eingangs-
seitig parallel zum ersten, wird jedoch unterschiedlich dimensioniert und nicht we-
sentlich belastet. Dieser Ansatz ermöglich eine Trennung zwischen Spannungser-
zeugung für die Uth-Kompensation und Leistungsumwandlung für die Energiever-
sorgung des Transponders. Die Erzeugung der Uth-Kompensationsspannung erfolgt
für jeden Transistor des Hauptgleichrichters mit einem Spannungsteiler gemäß Ab-
schnitt 3.2.2 in Kapitel 3. In Kapitel 3 wurde der Ausgangswiderstand der Villard-
Schaltung berechnet. Demnach kann auch bei geringer Eingangsleitung eine hohe
Ausgangsspannung erzeugt werden, wenn der Laststrom stark reduziert wird. Auf-
grund der nichtlinearen Stromabhängigkeit des Ausgangswiderstandes gemäß der
Analyse in Kapitel 3 gilt weiterhin, dass eine Senkung des Laststroms gerade bei
einem sehr kleinen Laststrom einen großen Spannungsgewinn verursacht. Die Ver-
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schalteten, unbelasteten Gleichrichter
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wendung eines zweiten Gleichrichters zur Uth Kompensation erweist sich also insbe-
sondere dann als eﬀektiv, wenn der Laststrom für die Kompensationsschaltung um
mindestens eine Größenordnung geringer ist als der Laststrom des ersten Gleich-
richters (siehe Abbildung 4.4). Wenn zwei Gleichrichter in einer Parallelschaltung
eingesetzt werden, gilt für die Eingangsimpedanz:
Zin = Rin1 ‖Rin2‖ (Cin1 + Cin2) (4.5)
Diese Widerstände und Kapazitäten berechnen sich jeweils gemäß Kapitel 3, Ab-
schnitt 3.4 aus den Dimensionierungen der beiden Gleichrichter. Bei der Schaltungs-
implementierung ergeben sich die folgenden wesentlichen Ziele:
• Der zweite Gleichrichter GR2 darf nicht belastet werden. Der Spannungsteiler
zur Erzeugung der Kompensationsspannung muss so dimensioniert und ver-
schaltet werden, dass der Laststrom von GR2 um eine Größenordung kleiner
ist als der Laststrom des Hauptgleichrichters GR1.
• Die Transistoren müssen gemäß Kapitel 3, Abschnitt 3.2.2 jeweils mit genau
einer Schwellenspannung kompensiert werden. Hierbei ist zu berücksichtigen,
dass sich die Schwellenspannungen in den unterschiedlichen Stufen des Gleich-
richters aufgrund des Body-Eﬀekts unterscheiden können. Wenn die Kompen-
sationsspannung UKomp kleiner ist als die Schwellenspannung, sinkt die Aus-
gangsspannung des Gleichrichters. Ein zu großer Wert der Kompensationss-
pannung führt zu einer vollständigen Fehlfunktion der Transistoren, da der
Kanal in diesem Fall unabhängig von der Eingangsspannung immer geöﬀnet
ist.
• GR2 wirkt sich gemäß Formel 4.5 nachteilig auf die Eingangsimpedanz aus.
Bei einem sehr niedrigen Stromverbrauch am Ausgang dieses zweiten Gleich-
richters kann ausgehend von Formel 3.13 zunächst vereinfachend angenom-
men werden, dass Rin,2 ≈ ∞. Die Eingangskapazität Cin,2 kann jedoch nicht
vernachlässigt werden und verringert über die erhöhte Eingangskapazität die
Bandbreite des Systems. Demnach gilt beim Entwurf von GR2 die Randbe-
dingung, dass Cin,2 begrenzt ist.
• Der zweite Gleichrichter ist so zu optimieren, dass der Wert der Spannungser-
höhung bei niedriger Last maximiert wird. Im Gegensatz zu GR1 können hier
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ein hoher Ausgangswiderstand und eine geringe Leistungseﬃzienz in Kauf ge-
nommen werden. GR2 stellt eine reine (hochohmige) Spannungsquelle dar.
Abbildung 4.5 zeigt eine Schaltungsimplementierung. Bei den unteren Stufen des
Hauptgleichrichters (GR1) werden für die horizontalen Zweige unkompensierte Di-
oden eingesetzt, da für die Kompensation eine negative Spannung benötigt würde.
Die Kompensationsspannung der P-Kanal Diode in der ersten Stufe müsste
UC,P,1 =
2
10
UDC,out − Uth,P,1. (4.6)
betragen. bei einer Ausgangsspannung von Uout = 1, 6V und einer Schwellenspan-
nung von Uth,P,1 = 700 mV ergibt sich ein Wert von -380 mV. Die Kompensationss-
pannungen für die P-Kanal Transistoren in den oberen horizontalen Zweigen wer-
den gemäß dem Bootstrap-Verfahren aus dem DC-seitigen Ausgang der jeweiligen
Stufe gewonnen. Nur die Kompensationsspannungen für die vertikalen (N-Kanal)
Transistoren werden aus dem zweiten Gleichrichter gewonnen, da diese Spannungen
während des Startup beim herkömmlichen Bootstrap-Ansatz gemäß 4.2.3 nicht aus-
reichend hoch sind. So wird die Stromlast am Ausgang des zweiten Gleichrichters
(GR2) reduziert. Die Spannungsteiler zum Erzeugen dieser Kompensationsspannung
werden auch nicht alle an den Ausgang von GR2 angeschlossen, sondern gemäß Ab-
bildung 4.5 an mittlere Stufen. Auf diese Weise kann die Stromlast für die darüber
liegenden Stufen weiter reduziert werden. Die Spannungsteiler zum Erzeugen der
Kompensationsspannungen für höhere Stufen sind nicht auf Groundpotenzial ge-
schaltet, sondern auf unterschiedliche, höhere DC-Potenziale. So kann die Spannung
über den Widerständen stark reduziert werden. Der Stromverbrauch kann daher
auch bei kleineren Widerständen begrenzt werden. Es ist zu berücksichtigen, dass
die Widerstände einen wesentlichen Anteil am Platzbedarf der Schaltung darstellen.
Wie oben erwähnt wird GR2 für eine große Ausgangsspannung auf Kosten einer ge-
ringen Leistungseﬃzienz ausgelegt. Die Ausgangsspannung von GR2 muss hoch ge-
nug sein, um die Schwellenspannung des vertikalen (N-Kanal) Transistors der obers-
ten Stufe vollständig zu kompensieren. Die benötigte Kompensationsspannung am
Gateanschluss dieses Transistors (in der Stufe N = 5) beträgt unter Annahme eines
konstanten Spannungshubs über alle Dioden
UC,N,5 =
8
10
Uout + Uth,N,5. (4.7)
Bei einer Ausgangsspannung von UDC,out = 1, 6V und einer Schwellenspannung von
Uth,N,5 = 900 mV unter Berücksichtigung des Bulk Eﬀekts ergibt sich eine minimal
75
Z
w
ei
te
r 
G
le
ic
hr
ic
ht
er
 (
G
R
2)
Z
ur
 K
om
pe
ns
at
io
n 
de
r 
S
ch
w
el
le
ns
pa
nn
un
g
E
rz
eu
g
u
n
g
 d
er
 
K
o
m
p
en
sa
ti
o
n
ss
p
an
n
u
n
g
en
H
au
p
tg
le
ic
h
ri
ch
te
r 
(G
R
1
)
in
u
o
u
t
U
Abbildung 4.5: Schaltungsimplementierung eines fünfstuﬁgen Gleichrichters mit parallel
geschaltetem Gleichrichter zur Erzeugung der Kompensationsspannung
76
benötigte Kompensationsspannung UC,N,5 = 2, 18V . Diese hohe Spannung muss
über GR2 (ohne Schwellenspannungskompensation) schon bei geringer Amplitude
des Eingangssignals generiert werden. Diese Erzeugung der hohen Kompensations-
spannung stellt den Flaschenhals für die Sensitivität des gesamten Gleichrichters
dar.
Die Optimierung der Schaltung (gemäß Kapitel 3 und mit Hilfe numerischer Simu-
lation) ergibt erwartungsgemäß eine höhere Anzahl von Stufen im zweiten Gleich-
richter, da dieser als hochohmige Spannungsquelle mit geringer Last und geringer
Eﬃzienz dient. Gemäß Formel 3.47 führt eine große Anzahl von Stufen zu einer
großen Ausgangsspannung im Leerlauf, einem großen Ausgangswiderstand und ei-
ner geringen Eﬃzienz. Die Diodenﬂächen und Kondensatorgrößen in GR2 werden
so gewählt, dass die maximale Eingangskapazität nicht überschritten wird. Auf-
grund der geringen Last ist der Spannungsabfall auch über kleinen Dioden relativ
gering. Bei kleiner Diodenﬂäche ist auch die ungewünschte Kapazität gegenüber
Groundpotenzial gering, und die Koppelkondensatoren von GR2 können ohne große
Spannungseinbußen klein gewählt werden.
4.2.5 Gleichrichter mit interner Erzeugung der Kompensati-
onsspannung
Die Mehrheit der Schaltungsblöcke im Transponder verbrauchen vor dem Einschal-
ten des POR Signals gemäß Kapitel 3 geringen oder keinen Laststrom. Ein korrektes
Einschwingen ist daher auch bei Bootstrap Verfahren zur Kompensation der Schwel-
lenspannung gemäß Abschnitt 4.2.3 erreichbar, wenn die Amplitude der Eingangs-
spannung größer ist als die Schwellenspannung der Transistoren. Bei der Implemen-
tierung gemäß Abbildung 4.2.3 besteht weiterhin das Problem, dass zur Kompensa-
tion des vertikalen Transistors unter Umständen eine Spannung benötigt wird, die
höher ist als die Ausgangsspannung der Stufe. Die Start-up Problematik und die
fehlende Kompensation in vertikalen Zweigen wird bei der Schaltung gemäß Ab-
schnitt 4.2.4 zwar umgangen, jedoch weist diese Architektur durch die Verdopplung
des Gleichrichters eine gewisse Redundanz auf. Die große Anzahl von Eingangskon-
densatoren und Dioden hat zwangsläuﬁg eine Senkung der Eingangsimpedanz und
eine Erhöhung der Eingangskapazität zur Folge.
Abbildungen 4.6 und 4.7 zeigen eine Schaltungsimplementierung ohne zweiten Gleich-
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richter. Die Startup-Problematik der Schaltung aus Abschnitt 4.2.3 wird hier da-
durch gelöst, dass unkompensierte Dioden mir relativ niedriger Schwellenspannung
parallel zu den vertikalen Transistoren mit Kompensation der Schwellenspannung
geschaltet werden. Unter der Annahme, dass der Stromverbrauch der Transponder-
Schaltungen während der Startup-Phase sehr gering ist, erzeugen diese Dioden auch
ohne Kompensation einen ausreichenden Spannungshub. Die Kompensation der ver-
tikalen Transistoren in den oberen Stufen erfordert gemäß Formel 4.7 eine minimale
Spannung von 2,18V (bei einer Ausgangsspannung von 1,6V). Um diese Spannung zu
erzeugen, werden zwei zusätzliche, unbelastete Stufen über dem Ausgang des Gleich-
richters kaskadiert. Die Implementierung der Schaltung erfordert gemäß Abbildung
4.6 unterschiedliche Schaltungstopologien in den einzelnen Stufen des Gleichrichters.
In den unteren Stufen muss im horizontalen Zweig eine unkompensierte Diode ver-
wendet werden, da die Kompensationsspannung für einen P-Kanal Transistor gemäß
Gleichung 4.6 negative Werte annimmt. Im vertikalen Zweig wird ein kompensier-
ter P-Kanal Transistor mit einer parallel geschalteten Diode für den Start-up der
Schaltung eingesetzt. In den mittleren Stufen des Gleichrichters werden sowohl im
horizontalen, als auch im vertikalen Zweig des Gleichrichters Transistoren mit Kom-
pensation der Schwellenspannung eingesetzt. Für den vertikalen Zweig wird außer-
dem eine Start-up Diode verwendet. Die obersten Stufen des Gleichrichters sind
wie oben erläutert unbelastet. Sie diesen nur der Erzeugung einer hohen Spannung
zur Kompensation der vertikalen N-Kanal Transistoren in den mittleren Stufen.
Die vertikalen Zweige dieser oberen Stufen können nicht kompensiert werden. Diese
Gleichrichter-Topologie bietet die Vorteile der Struktur gemäß Abschnitt 4.2.4 bei
geringerer Eingangskapazität. Die Anzahl der Eingangskondensatoren und Dioden
wird bei einem fünf-stuﬁgen Hauptgleichrichter jeweils um sieben reduziert.
4.3 Layout
Das Layout des Gleichrichters erfolgt mit dem Ziel der Reduzierung von parasitären
Widerständen und Kapazitäten. Abbildung 4.8 zeigt eine schematische Darstellung
eines Layouts der Villard-Schaltung. Die Hälfte der Kondensatoren und jeweils eine
Elektrode der Dioden liegen auf DC-Potenzial. Die Kapazität dieser Knoten unter-
einander und gegenüber dem Substrat hat gemäß Abschnnitt 3.4.2 keinen negativen
Einﬂuss auf die Eﬃzienz des Gleichrichters. In Abbildung 4.8 ist außerdem der Be-
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Abbildung 4.6: Implementierung der Stufen im Gleichrichter mit interner Erzeugung der
Kompensationsspannung
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Abbildung 4.7: Schaltungsimplementierung des Gleichrichters mit interner Erzeugung
der Kompensationsspannung
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Abbildung 4.8: Topologie der Villard-Schaltung im Layout
reich der Schaltung schattiert, der bei 868 MHzWechselspannung arbeitet. In diesem
Bereich sollten alle Metallleitungen möglichst kurz bewählt werden. Die Schaltung
wird möglichst nah an das Antennenpad platziert.
Die Schottky-Dioden werden zur Reduzierung des On-Widerstands im Layout als
interdigitale Fingerstrukturen mit ausreichend breiten Zuleitungen realisiert. Als
Koppel- und Stützkapazitäten werden Poly-Poly-Plattenkondensatoren eingesetzt.
Diese bieten einen hohen Kapazitätsbelag und damit eine große gewünschte Kapazi-
tät im Verhältnis zur parasitären Kapazität. Die Kondensatoren werden mit großem
W/L-Verhältnis und Metallisierung über der oberen Poly-Platte implementiert. Die
parasitäre Kapazität der unteren Poly Platte gegenüber dem Substrat ist jedoch
nicht zu vernachlässigen und kann durch Maßnahmen beim Layout der Schaltung
nicht reduziert werden.
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Abbildung 4.9: Layout von verschiedenen UHF-Gleichrichtern als Testschaltungen
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Abbildung 4.10: Layout des gesamten Front-Ends
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4.4 Zusammenfassung der schaltungstechnischen Rea-
lisierung von UHF-Gleichrichtern
In diesem Kapitel wurden unterschiedliche Schaltungstopologien zur eﬃzienten Gleich-
richtung von hochfrequenten Wechselspannungen mit niedriger Amplitude unter-
sucht. Die Mehrheit der UHF-RFID-Transponder gemäß dem Stand der Technik
verwendet die mehrstuﬁge Villard-Schaltung mit Schottky-Dioden oder Transisto-
ren mit niedriger Schwellenspannung als Gleichrichter [10], [37], [35]. Aufbauend
auf den Ergebnissen der Schaltungsanalyse aus Kapitel 3 wurde diese Schaltung
entworfen und dimensioniert. Ohne Transistoren mit sehr niedriger (aber positiver)
Schwellenspannung oder zusätzliche Masken für eﬃziente Schottky-Dioden wird die
Sensitivität des Gleichrichters durch die Schwellenspannung und die parasitären Sub-
stratkapazitäten stark begrenzt. Die verwendeten Standard-CMOS Schottky-Dioden
(ohne zusätzliche Masken) weisen eine Flussspannung und verschiedene ungewünsch-
te Kapazitäten auf. Daher wurden zunächst zwei existierende Ansätze zur Kom-
pensation der Schwellenspannung von Transistoren über dynamische Arbeitspunkt-
Einstellung untersucht. Bei diesen Schaltungen wird die Spannung zur Kompensati-
on der Schwellenspannung entweder aus einer Mikrobatterie, oder aus der Ausgangs-
spannung des Gleichrichters gewonnen. Bei beiden Verfahren stellt insbesondere das
Start-Up Verhalten in großem Abstand vom Lesegerät ein Problem dar. Im verwen-
deten Prozess bieten diese Schaltungen daher gegenüber der Villard-Schaltung keine
wesentliche Erhöhung der Sensitivität.
Es wurden zwei Implementierungen vorgestellt, die eine hohe Sensitivität bei zu-
verlässigem Einschwingverhalten ermöglichen. Die erste dieser Schaltungen verwen-
det einen zweiten, parallel geschalteten Gleichrichter zum Erzeugen der Kompen-
sationsspannung. Dieser zweite Gleichrichter wird für eine hohe Ausgangsspannung
bei niedriger Last und geringer Leistungseﬃzienz dimensioniert. Die Ausgangsspan-
nung dieses zweiten Gleichrichters dient zur Arbeitspunkt-Einstellung im Haupt-
gleichrichter. Die Schaltung bietet insgesamt den Vorteil einer hohen Eﬃzienz und
Sensistivität bei geringer Abhängigkeit von Temperaturschwankungen und Prozess-
toleranzen. Bei der zweiten vorgestellten Schaltung wird die Kompensationsspan-
nung intern erzeugt. Eine unterschiedliche Topologie in den verschiedenen Stufen
des Gleichrichters, sowie die Parallelschaltung von Schottky-Dioden und Transis-
toren mit Schwellenspannungskompensation ermöglichen auch hier einen sicheren
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Einschwingvorgang bei einer reduzierten Anzahl von Bauelementen und geringerer
Eingangskapazität. Im folgenden Kapitel werden die weiteren Schaltungsblöcke des
Transponders vorgestellt.
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Kapitel 5
Schaltungskomponenten im passiven
UHF Sensor-Transponder
In dieser Arbeit wird das vollständige analoge Front-End für einen UHF Transponder
mit Temperatursensor entwickelt. Es ist nicht möglich, ein existierendes UHF-RFID
Front-End für einen Sensor-Transponder einzusetzen, da sich durch die zusätzli-
chen Schaltungsblöcke neue Anforderungen an Versorgungs- und Referenzspannun-
gen ergeben [25], [26]. Abbildung 5.1 zeigt das Blockschaltbild des Transponders.
Die Aufgaben der üblichen Schaltungsblöcke von RFID Tags wurden bereits in Ka-
pitel 2 erwähnt. Der Temperatursensor ist gemeinsam mit der Spannungsreferenz
im analogen Front End integriert. Der Schaltungsblock der Sensorauslese beinhaltet
einen Verstärker und einen stromsparenden Analog/Digital-Umsetzer. Diese zusätz-
lichen signalverarbeitenden Analogschaltungen benötigen präzise Referenz- und Ver-
sorgungsspannungen. Die Werte dieser Spannungen müssen möglichst unabhängig
von Schwankungen der Temperatur und der Prozessparameter sein. Veränderun-
gen in der ungeregelten Ausgangsspannung des Gleichrichters und Schwankungen
der Stromlast müssen über den gesamten Frequenzbereich unterdrückt werden [13].
Die erhöhte Schaltungskomplexität mit deutlich größerem Energiebedarf hat bei
eingeschränkter Sendeleistung zwangsläuﬁg eine Senkung der Reichweite gegenüber
Identiﬁkationstranspondern zur Folge.
5.1 Digitalteil
Die Aufgaben des Digitalteil beinhalten [94]:
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Abbildung 5.1: Architektur des passiven UHF-Transponders mit Temperatursensor
• Steuerung aller Blöcke im ASIC
• Aktivierung der Sensoren, des ADCs und Durchführung von Messungen.
• Generierung entsprechender Taktsignale
• Auswertung des ADC-Ausgangs
• Schreiben und Lesen des EEPROMs
• Bilden der Datenpakete und Senden der Daten über den Modulator
• Empfangen von Programmiersignalen über die UHF-Schnittstelle
• Kommunikation über das Testinterface
Der Digitalteil steuert den Kommunikationsablauf zwischen Lesegerät und Trans-
ponder [13]. Außerdem wird die Messung, die Analog/Digitalwandlung der Messwer-
te und das Lesen und Beschreiben des EEPROM-Speichers vom Digitalteil gesteuert.
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Abbildung 5.2: Hauptkomponenten im Digitalteil
Die Demodulation der Daten vom Lesegerät erfolgt im Analogteil (siehe "Demodu-
lator"), der Digitalteil ist für die anschließende Bit-Decodierung und Befehlsdeko-
dierung zuständig. Im Gegensatz zu induktiven Transpondern kann der Systemtakt
für den Digitalteil bei UHF-Transpondern nicht aus der Trägerfrequenz entnommen
werden, da ein Taktteiler bei 868 MHz einen Strom von mehreren Mikro-Ampere
benötigt. Daher wird der Takt im Analogteil durch einen lokalen Oszillator erzeugt
[24]. Dieser Takt schwankt auf Grund von Fertigungstoleranzen und Temperatur-
Schwankungen um bis zu 100%. Um die ankommenden Daten dennoch zu dekodieren
und mit der richtigen Datenrate zu antworten, muss der Takt zunächst synchronisiert
werden [98]. Weitere Teile des Digitalteils sind ein Zustandsautomat (FSM, Finite
State Machine), Collision Detection, CRC-(Cyclic Redundancy Check)-Berechnung,
Ansteuerung des ADU, Lese- und Schreibzugriﬀe auf das EEPROM, u.a. Der Zu-
standsautomat stellt die zentrale Steuereinheit des ASICs dar.
Der Digitalteil hat aufgrund seiner Stromaufnahme Einﬂuss auf die maximal er-
zielbare Reichweite [10]. Die Senkung der Versorgungsspannung auf den minimal
benötigten Wert, sowie die Verwendung möglichst niedriger Taktraten sind wichtige
Techniken zur Reduzierung der Verlustleistung in digitalen Blöcken. Diese Arbeit
beschäftigt sich mit der analogen Funk-Schnittstelle zur Energieübertragung, der
Entwurf des Digitalteils wird im Folgenden nicht weiter betrachtet.
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Abbildung 5.3: UHF Komponenten im analogen Front-End
5.2 Analoges Front-End
Das analoge Front-End besteht aus einem UHF-Teil, der bei 868MHz arbeitet, und
einem LF Teil. Der UHF Teil ist in Abbildung 5.3 gezeigt. Ausschließlich der Gleich-
richter und das Modem arbeiten bei der Trägerfrequenz, alle weiteren Schaltungsteile
verwenden deutlich niedrigere Taktraten von unter 3 MHz. Es werden zunächst die
Schaltungskomponenten des analogen Front-End erläutert.
5.2.1 UHF-Teil
Im Folgenden werden die Komponenten im UHF-Front-End beschrieben, die bei der
Trägerfrequenz arbeiten. Neben dem bereits erläuterten Gleichrichter handelt es sich
hierbei um den Modulator und den Demodulator. Der Demodulator kann im Fal-
le einer ASK Modulation stromsparend realisiert werden. Ein Hüllkurvendetektor
extrahiert die Einhüllende des amplitudenmodulierten Antennensignals. Mit einem
Mittelwertdetektor als Referenz werden die digitalen Daten über einen Hysterese-
komparator detektiert und an den Digitalteil und den Taktgenerator weitergeleitet.
Der Modulator schaltet die Eingangsimpedanz zwischen zwei Zuständen, um einen
modulierten Rückstreuquerschnitt zu erreichen.
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Demodulator
Die Kommunikation in Transpondersystemen ist international standardisiert. Für
die Kommunikationsrichtung vom Lesegerät zum Transponder wird eine binäre Am-
plitudenumtastung (ASK, engl. Amplitude Shift Keying) eingesetzt. Der Demodu-
lator hat die Aufgabe, das digitale Signal aus dem modulierten analogen Anten-
nensignal zu extrahieren und zur Weiterverarbeitung an den Digitalteil weiterzulei-
ten. In Abbildung 5.4 ist das modulierte UHF-Signal dargestellt. Vorteil der ASK-
Modulation ist die Möglichkeit der stromsparenden Demodulation auf Transponder-
seite [13]. Der Demodulator extrahiert zunächst die Hüllkurve des Eingangssignals,
und vergleicht diese über einen Komparator mit einem variablen Referenzwert. Als
Entscheidungsstufe wird ein Komparator mit interner Hysterese gemäß Abbildung
5.5 verwendet. Abbildung 5.4 zeigt die gesamte Schaltungsimplementierung des De-
modulators. Der Hüllkurvendetektor wird durch eine mit einem Widerstand belas-
tete Villlard Schaltung gebildet. Diese Gleichrichterschaltung ist ähnlich aufgebaut
wie ein Gleichrichter zur Spannungsversorgung, die verwendeten Dioden und Kon-
densatoren sind jedoch deutlich kleiner.
Dem Hüllkurvendetektor wird ein Tiefpass nachgeschaltet, um einen Referenzwert
für die Entscheidungsstufe zu gewinnen. Ein konstanter Referenzwert kann nicht
verwendet werden, da die Eingangsleistung in Abhängigkeit vom Abstand zum Le-
segerät stark variiert. Bei geringem Abstand zum Lesegerät ist die Amplitude der
Eingangsspannung im Low-Zustand unter Umständen höher als die Amplitude im
High-Zustand bei maximalem Abstand. Der Tiefpass dient als Verzögerungsglied
und liefert einen gleitenden Mittelwert gemäß Abbildung 5.4. Die maximale Span-
nungsdiﬀerenz zwischen Referenz und Hüllkurve ist somit größer als bei Verwendung
einer zeitlich konstanten Referenz.
Modulator
Die Kommunikation vom Transponder zum Lesegerät erfolgt über modulierten Rück-
streuquerschnitt. Abbildung 2.9 in Kapitel 1 zeigt das vereinfachte Ersatzschaltbild
der Antenne und der Eingangsimpedanz des Transponders. Beim Ersatzschaltbild
der Antenne wurde der Verlustwiderstand gegenüber dem Strahlungswiderstand ver-
nachlässigt. Der Transponder wird eingangsseitig vereinfacht als eine Parallel- oder
Serienschaltung eines Widerstands und eines Kondensators modelliert. Die Berech-
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Abbildung 5.4: Funktionsweise und Signalverläufe bei der Demodulator-Schaltung
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Abbildung 5.5: Hysteresekomparator im Demodulator
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Abbildung 5.6: Modulation mit einem Schalter
nung dieser Elemente Cin und Rin in Abhängigkeit vom verwendeten Gleichrichter
und vom Stromverbrauch der integrierten Schaltungen erfolgte in Kapitel 3. Die
Modulation des Rückstreuquerschnitts erfolgt über eine geschaltete Last. Sobald
die Antenne durch den Transponder belastet wird, wird ein Teil der Leistung an
das Lesegerät zurück reﬂektiert, wobei sowohl der Betrag als auch die Phase des
reﬂektierten Signals vom Impedanzverhältnis abhängen. Abbildung 5.6 zeigt eine
Schaltung zur Amplitudenmodulation (ASK, engl.: Amplitude Shift Keying) mit
einem Schalter. Die Antenne wird hier in der Regel so ausgelegt, dass im Fall des
geöﬀneten Schalters (Zustand Z1) annähernd Leistungsanpassung vorliegt. Dieser
Zustand ist für die Energieversorgung des Transponders am günstigsten, und der
Speicherkondensator am Ausgang des Gleichrichters wird auf den maximalen Span-
nungswert aufgeladen. Wenn der Schalter in Abhängigkeit der Daten geschlossen
wird (Zustand Z2), nimmt der Transponder in erster Näherung keine Leistung auf
und die reﬂektierte Leistung wird maximal. Diese Modulationstechnik ist insbeson-
dere dann geeignet, wenn Zustand Z1 während einer insgesamt längeren Zeit aktiv
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Abbildung 5.7: Modulation mit einem Varaktor gemäß [27]
ist als der energetisch ungünstige Zustand Z2. Da Zustand Z2 nur während einem
Teil der Kommunikationsphase vom Transponder zum Lesegerät angenommen wird,
ist diese Bedingung bei Sensor-Transpondern in der Regel erfüllt. Mit Hilfe einer ka-
pazitiven Modulationslast gemäß Abbildung 5.7 kann eine Phasenmodulation (PSK,
engl.:Phase Shift Keying) erreicht werden [27]. Transistor M0 ist als Varaktor ver-
schaltet. Die Kapazität dieses Varaktors wird über das Gleichspannungspotenzial an
den beiden Anschlüssen des Varaktors eingestellt. Diese Gleichspannungspotenziale
werden in Abhängigkeit des Dateneingangs über die TransistorenM1 undM2 jeweils
entweder auf Groundpotenzial oder auf den Wert der Versorgungsspannung einge-
stellt. Somit ändert sich ausschließlich die Eingangskapazität des Transponders, der
parallele Eingangswiderstand wird nicht verändert. Wenn die Antenne auf den Mit-
telwert der Eingangskapazität abgestimmt wird, nimmt der Transponder in beiden
Zuständen der Modulation die gleiche Leistung auf. Vorteil des PSK-Verfahrens ist
also eine konstante Energieversorgung des Tags während der Kommunikation zum
Lesegerät. Im Gegensatz zu induktiven Transpondern stellt die Datenübertragung
vom Transponder zum Lesegerät bei UHF-Systemen nicht den begrenzenden Fak-
tor für die Reichweite dar [4], [10]. Typische Datenreichweiten liegen deutlich über
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10m. Die Reichweite wird über die Ansprech-Empﬁndlichkeit des Transponders be-
züglich der Energieversorgung festgelegt, daher bildet die Energieübertragung den
Schwerpunkt dieser Arbeit.
5.2.2 LF-Teil
Im Folgenden werden die Schaltungen im Front-End beschrieben, die nicht zur di-
rekten Luftschnittstelle gehören. Diese Schaltungsteile sind bei UHF Transpondern
ähnlich aufgebaut wie die Schaltungen induktiv gekoppelter Systeme. Im Fall des
Sensor-Transponders in dieser Arbeit handelt es sich um die Funktionalität zur
Spannungsregelung und Begrenzung, zur Takterzeugung und zur Erzeugung von
stabilen Spannungsreferenzen. Außerdem beinhaltet der LF Teil des Front-End-
Schaltungsblöcke zur Generierung des Power-On-Reset-Signals und den Tempera-
tursensor.
Temperatursensor
Temperatursensoren können ohne zusätzliche Prozessschritte in Standard-CMOS
Technologie hergestellt werden. Für den Einsatz in einem passiven Transponder
muss die Schaltungsimplementierung den Betrieb bei sehr niedriger Versorgungs-
spannung und geringer Verlustleistung im Bereich von wenigen µW ermöglichen.
Als Sensorelemente werden temperaturabhängige Zeitkonstanten, Ströme oder Span-
nungen verwendet. Ein einfacher Temperatursensor mit geringer Chipﬂäche und sehr
niedriger Verlustleistung kann in Form eines Ringoszillators implementiert werden.
Eine ungerade Anzahl von strombegrenzten Invertern wird gemäß Abschnitt 5.2.2
mit einer Rückkopplung verschaltet. Die Verzögerungszeit eines Inverters weist eine
Temperaturabhängigkeit auf, daher ändert sich die Frequenz des Oszillators mit
der Temperatur. Über eine temperaturunabhängige Zeitkonstante, beispielsweise
einen temperatur-kompensierten Oszillator, kann dieser Sensor über einen einfa-
chen Frequenzzähler ausgelesen werden. Hier ist jedoch zu berücksichtigen, dass
Verzögerungszeiten von Gattern prozesstechnisch nicht genau kontrolliert werden
können. Schwankungen in der Schwellenspannung von Transistoren, sowie der ab-
solute Betrag von Kapazitäten von Bauelementen und Metallleitungen führen zu
einer Zufallsschwankung der Oszillatorfrequenz. Die Messung und Auslese im Zeit-
bereich kann mit sehr geringer Verlustleistung realisiert werden, die Genauigkeit
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Abbildung 5.8: Layout der PNP Transistoren zur Temperaturmessung. Um Paarungsge-
nauigkeit der beiden Transistoren zu erreichen, werden die Bauteile als
Parallelschaltung von Transistoren mit kleinerer Fläche implementiert
und verschachtelt angeordnet.
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Abbildung 5.9: Temperatursensor auf Basis von Bipolar-Transistoren
ist jedoch geringer als spannungsbasierte Verfahren [12], [16]. In Abbildung 5.9 ist
ein präzises spannungsbasiertes Verfahren zur Temperaturmessung dargestellt. Zwei
Bipolar-Transistoren mit unterschiedlicher Fläche werden von einem Referenzstrom
durchﬂossen. Der Spannungsabfall über jeder der Dioden beträgt laut der Ebers-
Moll Gleichung
UBE =
kT
q
ln
(
IC
IS
)
, (5.1)
wobei IC den Kollektorstrom und IS den Sättigungssperrstrom bezeichnet. Der Sät-
tigungssperrstrom ist ebenfalls temperaturabhängig. Für die Diﬀerenz der beiden
Basis-Emitterspannungen gilt:
∆UBE =
kT
q
ln
(
A1
A2
)
, (5.2)
wobei A1 und A2 die Diodenﬂächen bezeichnen. Hierbei handelt es sich um einen
linearen Zusammenhang zwischen Temperatur und Spannungsdiﬀerenz.
Strom-Spannungsreferenz
Neben der temperaturabhängigen Messgröße wird zur Auslese eines Sensors außer-
dem eine konstante Referenzgröße benötigt. Referenzströme und -Spannungen wer-
den zusätzlich von vielen analogen Schaltungen im Transponder zur Arbeitspunkt-
Einstellung benötigt. Diese Referenzgrößen sollten nicht nur von der Temperatur,
sondern auch von Schwankungen der Versorgungsspannung und Prozessvariationen
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Abbildung 5.10: Bandgap-Referenzschaltung
unabhängig sein. Die Implementierung einer temperatur- und prozessstabilen Span-
nungsreferenz auf einem passiven UHF Transponder stellt eine besondere schaltungs-
technische Herausforderung dar. Die Stromaufnahme und die Versorgungsspannun-
gen müssen gegenüber batteriebetriebenen oder kabelgebundenen Geräten stark be-
grentzt werden. In herkömmlichen RFID-Systemen kann auf präzise Spannungsrefe-
renzen verzichtet werden, im Rahmen dieser Arbeit stellt die Referenz jedoch einen
wichtigen Schaltungsblock dar. Abbildung 5.10 zeigt eine Bandgap Spannungsrefe-
renz für niedrige Versorgungsspannungen.
Beim Entwurf der Schaltung für passive UHF Transponder stellen die Anforderun-
gen an die Verlustleistung und die niedrige Versorgungsspannung die wesentlichen
Schwierigkeiten dar. Die Senkung des Stromverbrauchs erfordert große Widerstände
in den Bandgap-Zweigen. Außerdem muss der OTA für eine niedrige Versorgungs-
spannung ausgelegt sein. Für eine detaillierte Beschreibung dieser Schaltung sei hier
auf [6], [7] oder [8] verwiesen.
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Abbildung 5.11: Transientes Startup-Verhalten der Bandgap-Referenzschaltung
Spannungsregler
Die Spannung am Ausgang des Gleichrichters variiert in Abhängigkeit von der ver-
fügbaren Eingangsleistung und dem entnommenen Laststrom. Viele analoge Schal-
tungen reagieren jedoch empﬁndlich auf Störungen der Versorgungsspannung. Au-
ßerdem führt eine hohe Versorgungsspannung in der Regel auch zu einem erhöh-
ten Sromverbrauch. Es ist daher bei vielen Anwendungen vorteilhaft, einen Span-
nungsregler auf dem Transponder zu integrieren. Aufgabe des Spannungsreglers ist
die Bereitstellung einer konstanten Spannung, unabhängig von Temperatur, dem
Laststrom, der Eingangsleistung und Fertigungstoleranzen. Für verlustleistungsar-
me passive Transponder mit niedriger Versorgungsspannung eignen sich solche Reg-
ler, welche die Ausgangsspannung über einen steuerbaren Widerstand einstellen. Es
wird zwischen Quer- und Längsreglern unterschieden, wobei auch eine Kombination
der beiden Architekturen zu einem Push-Pull-Prinzip verwendet werden kann.
Der Längsregler besteht gemäß Abbildung 5.12 aus einem steuerbaren Widerstand,
der mit der Last in Reihe geschaltet ist. Die Ausgangsspannung wird kontinuier-
lich mit einem festen Referenzwert verglichen, um den steuerbaren Widerstand im
Falle einer Abweichung nachzustellen. Die Spannung am Ausgang ergibt sich nach
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Abbildung 5.13: Querregler
dem Prinzip des Spannungsteilers aus diesem Widerstand und dem aktuellen Last-
widerstand. Wenn der Lastwiderstand beispielsweise aufgrund von Schaltvorgängen
im Transponder kurzzeitig absinkt, wird zunächst durch den Ausgangskondensa-
tor C Ladung bereitgestellt, um einen kurzen Spannungseinbruch zu verhindern.
Nach einer gewissen Verzögerungszeit reagiert der Regelkreis auf die veränderte
Last und senkt den Wert des steuerbaren Widerstands. Da der Spannungsver-
lust über den Gleichrichterdioden, sowie der Eingangswiderstand des Transponders
stark vom Laststrom abhängen, entspricht der Gleichrichter einer Spannungsquel-
le mit hohem Innenwiderstand (siehe Kapitel 3). Der Querregler gemäß Abbildung
5.13 nutzt diesen Innenwiderstand der Spannungsquelle, um die Ausgangsspannung
durch eine zusätzliche Last parallel zur Verbraucherschaltung auf den Sollwert zu
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Abbildung 5.14: Schaltungstechnische Implementierung eines LDO-(Low-Drop-Out)
Reglers
regeln. Ein Vorteil des Querreglers gegenüber dem Längsregler ist die geringere mini-
male Eingangsspannung. Der Längsregler benötigt eine gewisse Spannung (Dropout-
Spannung) über dem steuerbaren Widerstand, um die Ausgangsspannung über die
Variation dieser Dropout-Spannung zu regeln. Vorteil des Längsreglers ist dagegen
die höhere Eﬃzienz, da die Regelung hier über einen zusätzlichen Lastwiderstand, al-
so über eine Senkung der Last am Ausgang des Gleichrichters erfolgt. Außerdem wird
beim Längsregler Energie im Ausgangskondensator des Gleichrichters gespeichert,
wenn die Eingangsspannung des Reglers Udd größer ist als die geregelte Spannung
Udd,geregelt. In Phasen mit hohem Stromverbrauch oder Einbrüchen in der Leistung
am Transpondereingang wird diese Energie genutzt. Wenn die Diﬀerenz zwischen
Eingangs- und Ausgangsspannung des Reglers gering ist, wird der steuerbare Wi-
derstand auf einen kleinen Wert geregelt. Die Leistungseﬃzienz der Regelung be-
trägt dann unter Vernachlässigung des eigenen Stromverbrauchs des Reglers nahezu
100%. Wenn die Eingangsspannung den doppelten Wert der geregelten Spannung
aufweist, sinkt die Eﬃzienz auf 50%. Bei hoher Eingangsspannung ist jedoch ausrei-
chend Energie vorhanden. Insgesamt ist der Längsregler aufgrund der Möglichkeit
der kapazitiven Energiespeicherung gegenüber dem Querregler zu bevorzugen.
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Abbildung 5.14 zeigt eine schaltungstechnische Implementierung. Der PMOS-Transistor
M9 dient als Regelwiderstand. Ein zweistuﬁger Diﬀerenzverstärker vergleicht die
Referenzspannung von der Bandgap-Schaltung über einen Spannungsteiler mit der
geregelten Spannung. Im eingeschwungenen Zustand stellt sich der Ausgang des
Verstärkers auf diejenige Gate-Spannung von M9, welche die Eingangs-Diﬀerenz-
spannung Uref −Udd,geregelt R1R1+R2 minimiert. Das Widerstandsverhältnis wird so ge-
wählt, dass die geregelte Spannung in diesem Zustand ihrem Sollwert entspricht.
Für M9 wird ein PMOS Transistor verwendet, da ein NMOS Transistor bei einer
Gatespannung unter Udd,geregelt + Uth im Sperrbereich arbeiten würde. Die Imple-
mentierung mit einem PMOS Transistor erfordert daher keine erhöhte Versorgungs-
spannung für die Ausgangsstufe des Diﬀerenzverstärkers. Daher benötigt die Schal-
tung nur sehr geringe Eingangsspannungen. Wenn an Stelle des zweistuﬁgen nur ein
einstuﬁger Diﬀerenzverstärker eingesetzt wird, ist mit einer Abweichung der gere-
gelten Spannung vom Sollwert zu rechnen, da eine geringere Verstärkung zu einem
Spannungs-Oﬀset führt. Abbildung 5.15 zeigt die Spannungsverhältnisse, die sich bei
einer geregelten Spannung von 1,5 Volt für verschiedene Eingangsspannungen ein-
stellen. Wichtige Optimierungsgrößen sind die Unterdrückung von Schwankungen
der Versorgungsspannung (PSRR-Power Supply Rejection Ratio) und eine geringe
Abhängigkeit der geregelten Spannungen von Schwankungen in der Stromlast am
Ausgang des Reglers. Neben der Optimierung dieser Kenngrößen ist die uneinge-
schränkte Stabilität des Reglers sicherzustellen. Abbildung 5.16 zeigt die Schaltung
als Regelschleife mit drei Verstärkerstufen. Der Operationsverstärker beinhaltet die
ersten beiden Stufen, jeweils mit einem Ausgangswiderstand und einer Ausgangs-
kapazität. Der Regeltransistor bildet die dritte Stufe. Um eine ausreichende Pha-
senreserve sicherzustellen, werden im Diﬀerenzverstärker eine Miller Kapazität CM
und ein Nulling-Widerstand RM eingesetzt. Für eine ausführliche Betrachtung der
Stabilität im LDO-Regler sei hier auf [62] verwiesen.
Takterzeugung
Der Digitalteil des Transponders benötigt einen Systemtakt. Bei induktiven Trans-
pondersystemen (mit niedrigeren Trägerfrequenzen) kann der Takt aus der Träger-
frequenz extrahiert werden. Bei 13,56 MHz Systemen ist es beispielsweise üblich, das
sinusförmige Antennensignal in ein digitales Rechtecksignal zu verwandeln und an
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Abbildung 5.15: Spannungsverhältnisse im LDO-Regler bei einer geregelten Spannung
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Abbildung 5.16: Der Spannungsregler als Regelschleife mit drei Verstärker-Stufen
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Abbildung 5.17: Ringoszillator in Form einer rückgekoppelten Inverterkette
einen stromsparenden Taktteiler zu leiten [13]. Am Ausgang des Taktteilers steht
dann ein Systemtakt von einigen 100 kHz bereit. Ein Taktteiler weist jedoch bei
Frequenzen im UHF Bereich einen hohen Stromverbrauch auf und führt damit zu
einer Einschränkung der Energiereichweite. Daher wird bei UHF Transpondern in
der Regel ein lokaler Oszillator als Taktgeber eingesetzt [27], [10]. Ringoszillatoren
gemäß Abbildung 5.18 zeichnen sich durch eine sehr geringe Chipﬂäche und geringe
Verlustleistung bei niedrigen Frequenzen bis mittleren Frequenzen aus. Ein Rin-
goszillator besteht aus einer ungeraden Anzahl von Inverterstufen mit einer Rück-
kopplung. Eine konkrete Schaltungsimplementierung ist in Abbildung 5.18 darge-
stellt. Die Inverter M1/M2, M3/M4 und M5/M6 sind hier nicht mit der Versor-
gungsspannung und Groundpotenzial verbunden, sondern mit einer P-Kanal- und
einer N-Kanal-Stromquelle. Es handelt sich hierbei um einen strombegrenzten (engl.:
current starved) Ringoszillator. Die Ausgangsfrequenz wird im Wesentlichen über
den eingeprägten Strom eingestellt. Das Signal innerhalb der Rückkopplungsschleife
weist eine geringe Amplitude und ﬂache Flanken auf. Es wird über die Ausgangs-
stufe M7/M8 entkoppelt und durch weitere Puﬀer verstärkt. Da die Verzögerungs-
zeit der Inverter stark von der Temperatur und Prozessungenauigkeiten abhängt,
kann die Ausgangsfrequenz nicht präzise eingestellt werden. Der Takt wird daher
im Digitalteil mit den eingehenden Daten synchronisiert. Hiefür wird eine digitale
Frequenzregelschleife eingesetzt.
Power-On-Reset
Wenn der Transponder in das Feld des Lesegerätes gelangt, bezieht er über die An-
tenne Energie. Der Stützkondensator zwischen Versorgungsspannung und Ground-
potenzial wird aufgeladen und die Versorgungsspannung steigt. Strom- und Span-
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Abbildung 5.18: Schaltungsimplementierung eines stromsparenden Ringoszillators
nungsreferenzen sowie der Spannungsregler gelangen nach einer gewissen Zeit in
ihren eingeschwungenen Zustand. Die Power-On-Reset-Schaltung hat die Aufgabe,
die Versorgungsspannung zu messen und den Digitalteil und andere Schaltungsblö-
cke bei ausreichender Versorgungsspannung einzuschalten. Dieser minimale Span-
nungswert ist stark von der verwendeten Technologie, der Schwellenspannung der
Transistoren und dem Funktionsumfang des Transponders abhängig. Wenn der Di-
gitalteil mit Subthreshold-Logik (Versorgungsspannung im Bereich der Schwellen-
spannung der Transistoren) betrieben wird und keine komplexen Analogschaltungen
eingesetzt werden, kann der Transponder bereits bei einer Versorgungsspannung
von deutlich unter einem Volt (abhängig von der Schwellenspannung) eingeschal-
tet werden. Für komplexere Schaltungsblöcke wie Spannungsreferenzen, Sensoren
und Analog-Digitalumsetzer werden höhere Spannungen im Bereich von mindes-
tens zwei Schwellenspannungen benötigt. Bei einer Schwellenspannung von 800 mV
bedeutet dies, dass die Power-On-Reset-Schaltung ab einer Spannung von 1,6 V
eine logische eins liefern muss. Abbildung 5.19 zeigt eine einfache Schaltungsimple-
mentierung. Bevor die Versorgungsspannung VDD aufgebaut ist, beﬁnden sich die
zwei kreuzgekoppelten Inverter M1/M2 und M3/M4 in einem metastabilen Zustand,
und die Spannungen V1 und V2 sind gleich groß. Wenn die Versorgungsspannung
einen gewissen Wert (ca. eine Schwellenspannung) überschreitet, stellt sich ein sta-
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Abbildung 5.19: POR-Schaltung mit zwei kreuzgekoppelten Transistoren
biler Zustand mit unterschiedlichen Spannungen an V1 und V2 ein. Am Ausgang
des XOR-Gatters liegt daraufhin eine logische Eins. Die Schaltung ist klein und
hat einen vernachlässigbaren Stromverbrauch, die Schaltschwelle lässt sich auf diese
Weise jedoch nicht präzise einstellen. Der Wert der Versorgungsspannung, bei dem
die Inverter in einen stabilen Zustand treten, ist stark von Schwankungen in der
Schwellenspannung der Transistoren abhängig.
Eine präzise POR-Schaltung ist in Abbildung 5.20 links abgebildet. Durch einen
Hysteresekomparator wird die Versorgungsspannung über einen Spannungsteiler mit
einer Referenzspannung verglichen. Im Fall von Sensor-Transpondern ist in der Regel
eine präzise Spannungsreferenz auf dem Chip enthalten. So wird die Schaltschwelle
unabhängig von der Temperatur und Prozessschwankungen. Hier ist allerdings zu
berücksichtigen, dass die Spannungsreferenz ebenfalls eine Einschwingzeit benötigt.
Dies kann zu einem unerwünschten Ein- und Ausschalten der POR während der
Startup-Phase des Transponders führen. In Abbildung 5.20 rechts ist die in dieser
Arbeit verwendete POR-Schaltung dargestellt, bei der die Referenzspannung über
einem als Diode verschalteten Transistor abgegriﬀen wird.
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Abbildung 5.20: Präzise POR-Schaltungen mit Hysteresekomparator
Überspannungsschutz
Die Leistung am Eingang des Transponders ist gemäß Kapitel 2 stark vom Abstand
zum Lesegerät abhängig. Wenn sich der Tag in unmittelbarer Nähe zur Sendeantenne
der Basisstation beﬁndet, können demnach hohe Eingangsspannungen mit über ei-
nem Volt Amplitude auftreten. Am Ausgang des kaskodierten Gleichrichters würden
sich in diesem Fall hohe Spannungen einstellen. Transistoren mit dünnem Gateoxid
weisen jedoch eine stark eingeschränkte Spannungsfestigkeit auf (typischerweise ca.
3,6 V in einem 0,35 µm CMOS-Prozess). Die ungeregelte Versorgungsspannung am
Ausgang des Gleichrichters muss daher begrenzt werden. Gemäß Kapitel 4 kann
der Gleichrichter ausgangsseitig als Spannungsquelle mit Innenwiderstand model-
liert werden. Daher kann die Ausgangsspannung durch einen erhöhten Laststrom ef-
fektiv reduziert werden. Die Überspannungs-Schutzschaltung sollte bei geringer Ver-
sorgungsspannung nur einen vernachlässigbaren Strom verbrauchen, und bei Über-
schreiten einer maximalen Versorgungsspannung einen großen Stromﬂuss bewirken.
Dies entspricht dem nichtlinearen Verhalten einer Diode. Eine Reihenschaltung von
mehreren Dioden oder eine Zehnerdiode in Sperrrichtung können daher als einfa-
cher Überspannungsschutz dienen. Alternativ kann eine elektronische Zehnerdiode
gemäß Abbildung 5.21 verwendet werden. Durch die prozessbedingte Schwankung
der Schwellenspannung kann der Spannungswert, ab dem die Begrenzung einsetzt,
jedoch nicht sehr präzise eingestellt werden. Aus diesem Grund ist es häuﬁg vor-
teilhaft, eine Schutzschaltung mit Spannungsreferenz gemäß Abbildung 5.22 einzu-
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Abbildung 5.22: Überspannungsschutz mit externer Spannungsreferenz
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setzen. Die Versorgungsspannung wird hier über einen resistiven Spannungsteiler
mit einem festen Referenzwert verglichen. Ein Komparator schaltet bei Überschrei-
tung eines Maximalwerts einen Passtransistor auf, so dass die Versorgungsspannung
kurzgeschlossen wird, bis sie auf einen erlaubten Wert reduziert ist.
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Kapitel 6
Ergebnisse
Das analoge Front-End mit Temperatursensor wurde unter Verwendung eines 0,35
µm Standard-CMOS-Prozesses gefertigt. Neben dem gesamten Chip wurden auch
einzelne Schaltungskomponenten zum separaten Funktionstest vorgesehen. Die Schal-
tungen zur Gleichrichtung bilden den inhaltlichen Schwerpunkt dieser Arbeit und
wurden daher in verschiedenen Versionen hergestellt. Abbildung 6.1 zeigt ein Chip-
foto des Front-Ends, Abbildung 6.2 zeigt die Teststrukturen mit verschiedenen UHF
Gleichrichter-Schaltungen. Die Chipﬂäche beträgt 1,3 mm x 1,7 mm. Über 70%
dieser Fläche werden von Stützkondensatoren und hochohmigen Widerständen be-
ansprucht. Sämtliche Blöcke wurden zunächst mit Messnadeln manuell auf dem Wa-
ferprober vermessen. Im Folgenden werden die Messergebnisse zusammengefasst und
mit den Ergebnissen der numerischen Spice-Simulation und der Schaltungsanalyse
verglichen. So werden die theoretisch hergeleiteten Zusammenhänge für die Ein-
gangsimpedanz, die Spannungserhöhung und den Ausgangswiderstand des Gleich-
richters messtechnisch veriﬁziert.
6.1 Gleichrichter
In Kapitel 4 wurden Schaltungstopologien zur eﬃzienten Gleichrichtung einer hoch-
frequenten Antennenspannung entworfen. Neben der herkömmlichen Villard-Schaltung
wurden verschiedene Gleichrichterschaltungen mit Schwellenspannungskompensati-
on von Transistoren vorgestellt.
Es wurden drei verschiedene Schaltungstopologien in unterschiedlichen Varianten
gefertigt. Hierbei handelt es sich um
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Abbildung 6.1: Chipfoto des analogen UHF Front-End. Die Chipﬂäche beträgt 1,3 mm
x 1,7 mm inklusive Testpads
Abbildung 6.2: Chipfoto der gefertigten Gleichrichter-Schaltungen. Die drei rechten To-
pologien stellen Varianten der Villard-Schaltung mit Schottky-Dioden
dar. Die übrigen Strukturen verwenden Transistoren mit Kompensation
der Schwellenspannung.
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Abbildung 6.3: Messaufbau zur Charakterisierung der Gleichrichter
• die Villard-Schaltung
• die Schaltungstopologie mit Hilfsgleichrichter gemäß Abschnitt 4.2.4 und
• den Gleichrichter mit interner Erzeugung der Uth-Kompensation.
Alle Gleichrichter wurden an einem 50 Ω Messplatz mit GSG (Ground-Signal-
Ground) -Nadeln gemäß Abbildung 6.3 vermessen. Zur Bestimmung der Sensitivität
und des Übertragungsverhaltens wurde eine konstante Trägerwelle mit der Frequenz
f = 868 MHz an den Eingang angelegt. Die Leistung wurde schrittweise erhöht, so
dass die Ausgangsspannung Werte zwischen 0 V und 3.5 V annahm. Ausgangsseitig
wurden unterschiedliche Lastwiderstände eingesetzt, um den Ausgangswiderstand
des Gleichrichters zu bestimmen. Die Ermittlung der komplexen Eingangsimpedanz
der verschiedenen Schaltungen erfolgte bei unterschiedlichen Eingangsleistungen und
Lastwiderständen.
Am Messplatz erfolgte keine Leistungsanpassung, die Gleichrichter wurden direkt
kontaktiert. Die Leistungsverluste durch Fehlanpassung können jedoch berechnet
und im Vergleich mit dem analytischen Modell berücksichtigt werden. Die numeri-
sche Simulation erfolgte sowohl mit einer 50Ω-Spannungsquelle gemäß dem Mess-
system, als auch mit dem Ersatzschaltbild einer induktiv angepassten Antenne mit
einem Strahlungswiderstand von 300Ω.
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Abbildung 6.4: Implementierte Villard-Schaltung gemäß Kapitel 4
Parameter Zeichen Wert
Koppelkondensator CC 1,2 pF
Fläche der Schottky-Diode AD 10 µm2
Anzahl der Stufen N 5
Ausgangskondensator Cout 40 pF
Kondensatoren auf Seite der Gleichspannung CDC 1,6 pF
Tabelle 6.1: Dimensionierung der Vilard Schaltung
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6.1.1 Villard-Schaltung
Die Villard-Schaltung wurde gemäß der Optimierung in Kapitel 4 mit N = 5 Stu-
fen und einer Diodenﬂäche A = 10 µm2 gefertigt. Die Schaltung ist in Abbildung
6.4 gezeigt. Tabelle 6.1 zeigt die Dimensionierung der Bauteile. Die Koppelkon-
densatoren haben hier eine Kapazität von 1,2 pF. Abbildung 6.5 zeigt das Mes-
sergebnis der Kennlinie bei verschiedenen Lastwiderständen. Bei einem typischen
Lastwiderstand von 333kΩ liegt bei einer verfügbaren Leistung PV = 0 dBm eine
ausreichende Ausgangsspannung von 1,74 V vor. Abbildung 6.6 zeigt den Vergleich
zwischen numerischer Simulation, Berechnung und Messung der Schaltung. Unter
Berücksichtigung typischer prozessbedingter Schwankungen der Schwellenspannung,
der Kondensator-Größen und der Schwankung von parasitären Kapazitäten und Wi-
derständen stimmen die Ergebnisse von Messung, numerischer Simulation und ana-
lytischer Berechnung überein.
Abbildung 6.7 zeigt das Simulationsergebnis der Schaltung bei einem Antennenwi-
derstand von 300Ω und induktiver Anpassung mit einer parallelen Induktivität. Der
Lastwiderstand beträgt auch hier 333 kΩ. Bei einer verfügbaren Leistung PV = -8
dBm ist die Spannung für den Betrieb eines Transponders ausreichend. Gemäß der
Frii'schen Formel (2.13) entspricht dies bei einer Sendeleistung PEIRP = 3,28 W
einem Abstand d = 3,89 m. Abbildung 6.8 zeigt das Ergebnis der Messung der
Ausgangsspannung bei verschiedenen Lastwiderständen. In Abbildung 6.9 ist der
gemessene Zusammenhang zwischen Ausgangsspannung Uout und Laststrom ILoad
dargestellt.
6.1.2 Schaltungstopologie mit Hilfsgleichrichter
In Kapitel 4 wurde der Gleichrichter mit Uth-Kompensation über einen parallel ge-
schalteten Hilfsgleichrichter entworfen. Die Dimensionierung ergab eine Anzahl von
N1 = 5 Stufen im Hauptgleichrichter und N2 = 7 Stufen im Hilfsgleichrichter. Die
implementierte Schaltung ist in Abbildung 6.10 dargestellt. Tabelle 6.2 zeigt die
Dimensionierung der Bauteile. Im Folgenden werden die mit dieser Schaltung erziel-
ten Ergebnisse vorgestellt. Abbildung 6.11 zeigt die gemessenen Kennlinien dieses
Gleichrichters bei verschiedenen Lastwiderständen. Abbildung 6.12 zeigt den Ver-
gleich zwischen Simulation und Messung bei einem typischen Lastwiderstand RLoad
= 333kΩ. Unter Berücksichtigung von Schwankungen der Absolutwerte von inte-
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Abbildung 6.5: Gemessenes Übertragungsverhalten der Villard-Schaltung mit Schottky-
Dioden im 50Ω-System. Die Diodenﬂäche beträgt A = 10 µm2, die An-
zahl der Stufen beträgt N = 5 und die Größe der Koppelkondensatoren
beträgt CC = 1,2 pF.
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Abbildung 6.6: Vergleich zwischen Berechnung, Simulation und Messung der 5-stuﬁgen
Villard-Schaltung mit Schottky-Dioden bei einem Lastwiderstand von
333 kΩ im 50Ω-Messsystem.
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Abbildung 6.7: Simulationsergebnis der Villard-Schaltung mit Schottky-Dioden bei ei-
nem Antennenwiderstand RS = 300Ω und induktiver Anpassung
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Abbildung 6.8: Gemessene Ausgangsspannung der Villard-Schaltung bei verschiedenen
verfügbaren Leistungen im 50Ω-Messsystem (in Abhängigkeit vom Last-
widerstand)
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Abbildung 6.9: Gemessene Ausgangsspannung der Villard-Schaltung bei verschiedenen
verfügbaren Leistungen im 50Ω-Messsystem (in Abhängigkeit vom Last-
strom)
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Abbildung 6.10: Implementierter Gleichrichter mit Hilfsgleichrichter zur Uth-
Kompensation gemäß Kapitel 4
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Parameter Zeichen Wert
Koppelkondensator im Hauptgleichrichter
GR1
CC 1,2 pF
Koppelkondensator im Hilfsgleichrichter
GR2
CC2 600 fF
Fläche der Schottky-Diode im Hauptgleich-
richter GR1
AD 10 µm2
Fläche der Schottky-Dioden im Hilfsgleich-
richter GR2
AD2 3µm2
Anzahl der Stufen im Hauptgleichrichter
GR1
N1 5
Anzahl der Stufen im Hilfsgleichrichter GR2 N2 7
Ausgangskondensator des Hauptgleichrich-
ters GR1
Cout 40 pF
Ausgangskondensator des Hilfsgleichrichters
GR2
Cout,2 15 pF
Kondensatoren auf Seite der Gleichspannung
im Hauptgleichrichter GR1
CDC1 1,6 pF
Kondensatoren auf Seite der Gleichspannung
im Hilfsgleichrichter GR2
CDC2 1,2 pF
Widerstände in der Schaltung zur Erzeugung
der Kompensationsspannung
R 1 MΩ
Kondensatoren in der Schaltung zur Erzeu-
gung der Kompensationsspannung
CKomp 1 pF
W/L Verhältnis der Transistoren in der
Kompensationsschaltung
MC 1µm/1µm
W/L Verhältnis der Transistoren im Haupt-
gleichrichter GR1
M 15µm/0,36µm
Tabelle 6.2: Dimensionierung des Gleichrichters mit Hilfsgleichrichter zur Uth-
Kompensation gemäß Kapitel 4
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Abbildung 6.11: Gemessenes Übertragungsverhalten des Gleichrichters bei Ver-
wendung eines Hilfsgleichrichters zur Erzeugung der Uth-
Kompensationsspannung im 50Ω-Messsystem
grierten Kondensatoren, Dioden und parasitären Elementen stimmen die Ergebnisse
überein. Hier ist zu berücksichtigen, dass eine Schwankung des Spannungsverlustes
∆udrop = 50 mV bei einer Diode bereits zu einer Schwankung der Ausgangsspan-
nung ∆Uout = 0,5 V führt. Abbildung 6.13 zeigt den simulierten Zusammenhang
zwischen Ausgangsspannung und verfügbarer Leistung bei Verwendung einer Anten-
ne mit einem Strahlungswiderstand RS = 300Ω und induktiver Anpassung. Bereits
bei einer verfügbaren Leistung PV = -10 dBm liegt eine Ausgangsspannung Uout =
1,5 V vor. Dies entspricht gemäß Formel 2.13 bei einer Sendeleistung PEIRP = 3,28
W einer Reichweite d = 4,9 m. Abbildung 6.14 zeigt das Ergebnis der Messung der
Ausgangsspannung bei verschiedenen Lastwiderständen. In Abbildung 6.15 ist der
gemessene Zusammenhang zwischen Ausgangsspannung Uout und Laststrom ILoad
dargestellt.
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Abbildung 6.12: Ausgangsspannung bei Verwendung eines Hilfsgleichrichters zur Erzeu-
gung der Uth-Kompensationsspannung im 50Ω-Messsystem bei einer
Last RLoad = 333kΩ.
Parameter Zeichen Wert
Koppelkondensator CC 1,2 pF
Koppelkondensator in den oberen Stufen CC2 400 fF
Fläche der Schottky-Dioden zum Startup der ver-
tikalen N-Kanal Transistoren
AD,S 2 µm2
Fläche der Schottky-Diode im horizontalen Zweig
der ersten Stufe
AD 10 µm2
Fläche der Schottky-Dioden im vertikalen Zweig
der oberen Stufen
AD,high 3 µm2
Ausgangskondensator des Gleichrichters Cout 40 pF
Ausgangskondensator der obersten Stufe Cout,high 15 pF
Kondensatoren auf Seite der Gleichspannung CDC1 1,6 pF
W/L Verhältnis der Transistoren M 15µm/0,36µm
Tabelle 6.3: Dimensionierung des Gleichrichters mit interner Erzeugung der Uth-
Kompensation gemäß Kapitel 4
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Abbildung 6.13: Simulation der Ausgangsspannung des Gleichrichters mit Hilfsgleich-
richter zur Uth-Kompensation bei einem Antennenwiderstand RS =
300Ω und induktiver Anpassung. Der Lastwiderstand beträgt RLoad
= 333kΩ.
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Abbildung 6.14: Gemessene Ausgangsspannung des Gleichrichters mit Hilfsgleichrich-
ter zur Uth-Kompensation bei verschiedenen verfügbaren Leistungen
im 50Ω-Messsystem
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Abbildung 6.15: Gemessene Ausgangsspannung des Gleichrichters mit Hilfsgleichrich-
ter zur Uth-Kompensation bei verschiedenen verfügbaren Leistungen
im 50Ω-Messsystem
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Abbildung 6.16: Implementierter Gleichrichter mit interner Erzeugung der Uth-
Kompensation gemäß Kapitel 4
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Abbildung 6.17: Gemessenes Übertragungsverhalten des Gleichrichters mit interner Er-
zeugung der Uth-Kompensationsspannung im 50Ω-Messsystem
6.1.3 Schaltungstopologie mit interner Erzeugung der Kom-
pensationsspannung
In Kapitel 4 wurde der Gleichrichter mit interner Erzeugung der Uth-Kompensation
vorgestellt. Die implementierte Schaltung ist in Abbildung 6.16 dargestellt. Tabelle
6.3 zeigt die Dimensionierung der Bauteile.Abbildung 6.17 zeigt für diese Schaltung
das Ergebnis der Messung der Ausgangsspannung Uout in Abhängigkeit von der
verfügbaren Eingangsleistung PV für verschiedene Lastwiderstände RLoad im 50Ω-
Messsystem. Abbildung 6.18 zeigt den Vergleich zwischen der numerischen Simula-
tion und der Messung der Ausgangsspannung bei verschiedenen Lastwiderständen.
Abbildung 6.19 zeigt den simulierten Zusammenhang zwischen Ausgangsspannung
und verfügbarer Leistung bei Verwendung einer Antenne mit einem Strahlungswi-
derstand RS = 300Ω und induktiver Anpassung. Bei einer verfügbaren Leistung
PV ≈ -9,5 dBm liegt eine Ausgangsspannung Uout = 1,5 V vor. Dies entspricht ge-
mäß Formel 2.13 bei einer Sendeleistung PEIRP = 3,28 W einer Reichweite d = 4,63
m.
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Abbildung 6.18: Vergleich zwischen Simulation und Messung der Ausgangsspannung des
Gleichrichters mit interner Erzeugung der Uth-Kompensationsspannung
im 50Ω-Messsystem. Der Lastwiderstand beträgt hier RLoad = 333 kΩ.
6.1.4 Vergleich der Gleichrichter-Schaltungen
Abbildung 6.20 zeigt die Messergebnisse der drei Schaltungstopologien zur Gleich-
richtung und Spannungserhöhung bei einem Lastwiderstand von 1MΩ im 50Ω-
Messsystem. Die herkömmliche Villard-Schaltung weist die geringste Sensitivität
auf. Erst bei einer verfügbaren Leistung PV = −1, 5dBm wird eine Ausgangsspan-
nung von 1, 5V erreicht. Die Schaltungstopologie mit Hilfsgleichrichter zum Erzeu-
gen der Uth-Kompensation erreicht bei PV = −2, 7dBm eine Ausgangsspannung
von 1, 5V . Die Schaltungstopologie mit interner Erzeugung der Uth-Kompensation
erreicht bei einer verfügbaren Leistung von PV = −3, 6dBm eine Ausgangsspan-
nung von 1, 5V . Dies entspricht einer Erhöhung der Reichweite um 27% gegen-
über der Villard-Schaltung. In Tabelle 6.4 sind die gemessenen Eingangsimpe-
danzen der Gleichrichter dargestellt. Erwartungsgemäß weist der Gleichrichter mit
interner Erzeugung der Uth-Kompensationsspannung gegenüber dem Gleichrichter
mit Hilfsgleichrichter eine deutlich gesenkte Eingangskapazität auf. Bei bekann-
ter Eingangsimpedanz kann die Eingangsleistung Pin des Gleichrichters berech-
net werden. Unter der Bedingung, dass der Chip ideal an die Antenne angepasst
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Abbildung 6.19: Simulationsergebnis der Ausgangsspannung des Gleichrichters mit in-
terner Uth-Kompensation bei einem Antennenwiderstand RS = 300Ω
und induktiver Anpassung. Der Lastwiderstand beträgt hier RLoad =
333 kΩ.
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Abbildung 6.20: Vergleich der verschiedenen Schaltungstopologien des Gleichrichters im
50Ω-Messsystem. Der Lastwiderstand beträgt hier RLoad = 1MΩ
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Schaltungstopologie Zin Rin,parallel Cin,parallel
Villard-Schaltung mit Schottky-Dioden 22− j115 620Ω 1, 54pF
Gleichrichter mit Hilfsgleichrichter zur
Uth-Kompensationsspannung
17− j122 896Ω 1, 47pF
Gleichrichter mit interner Erzeugung
der Uth-Kompensationsspannung
20− j167 1, 4kΩ 1, 08pF
Tabelle 6.4: Eingangsimpedanz der Gleichrichter Schaltungen
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Abbildung 6.21: Ausgangsspannungen der verschiedenen Gleichrichter-Strukturen in
Abhängigkeit von der Eingangsleistung. a): Gleichrichter mit inter-
ner Erzeugung der Uth-Kompensationsspannung, b): Gleichrichter mit
Hilfsgleichrichter zur Erzeugung der Uth-Kompensationsspannung, c):
herkömmliche Villard-Schaltung mit Schottky-Dioden
128
-5 -4 -3 -2 -1 0 1 2
0,000
0,005
0,010
0,015
0,020
0,025
0,030
0,035
 Gleichrichter mit Schottky Dioden
 Gleichrichter mit Hilfsgleichrichter zur Uth-Kompensation
 Gleichrichter mit interner Uth-Kompensation
 
 
g e
s a
m
t  E
f f i
z i
e n
z  
η 0
verfügbare Eingangsleistung PV in dBm
Abbildung 6.22: Gesamt Eﬃzienz η0 der verschiedenen Schaltungstopologien im 50Ω-
Messsystem
ist, handelt es sich bei der Eingangsleistung Pin um die verfügbare Leistung PV .
Die Ausgangsspannung der verschiedenen Gleichrichtertopologien ist in Abbildung
6.21 in Abhängigkeit von der Eingangsleistung dargestellt. Abbildung 6.22 zeigt die
Gesamt-Eﬃzienz η0 der verschiedenen Gleichrichter im 50Ω-Messsystem. Aufgrund
der höchsten Ausgangsspannung erreicht der Gleichrichter mit interner Erzeugung
der Uth-Kompensationsspannung auch hier die höchsten Werte. Abbildung 6.23 zeigt
die gemessene Gleichrichter Eﬃzienz ηR der verschiedenen Schaltungen in Abhängig-
keit von der Eingangsspannung. Die Ergebnisse in [10] sind mit denen dieser Arbeit
vergleichbar, wobei berücksichtigt werden muss, dass hier ein spezieller Silicon-on-
Saphire-Prozess [10] verwendet wurde. In [32] wird -wie auch in dieser Arbeit- ein
Standard-CMOS-Prozess eingesetzt. Die Sensitivität des Gleichrichters konnte ge-
genüber diesem Ergebnis ohne zusätzliche Prozessschritte um 4dBm verbessert wer-
den.
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Abbildung 6.23: gemessene Gleichrichter-Eﬃzienz η0 der verschiedenen Schaltungstopo-
logien in Abhängigkeit der Eingangsspannung
6.2 Demodulator
Zur Vermessung des Demodulators wurde ein amplitudenmoduliertes Signal mit
einer Datenrate von 40 kHz und einer Trägerfrequenz von 868 MHz aus einem Si-
gnalgenerator über eine GSG-Nadel direkt auf den Transponder Eingang geführt.
Am Ausgang wurde das digitale Signal gemessen. Zur Veriﬁkation der Demodula-
torschaltung wurden zunächst keine PIE-Codierten Daten verwendet, sondern eine
einfache Folge von Nullen und Einsen. Abbildung 6.24 zeigt, dass das Signal korrekt
demoduliert wird. In diesem Fall beträgt die Eingangsleistung 0 dBm. Eine verän-
derte Eingangsleistung hat (oberhalb der Ansprechemﬁndlichkeit) keinen Einﬂuss
auf die Demodulation.
6.3 Takterzeugung
Der lokale Oszillator schwingt bei einer Taktrate von 640 kHz. Das gemessene Si-
gnal ist in Abbildung 6.25 dargestellt. Abweichungen der tatsächlich gemessenen
Frequenz von der Frequenz gemäß der Simulation unter typischen Bedingungen sind
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Abbildung 6.24: Gemessene Ausgangsspannung des Demodulators
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Abbildung 6.25: Gemessene Ausgangsspannung des Oszillators
durch Schwankungen von Bauelement Parametern wie der Schwellenspannung von
Transistoren und der Schwankung von verschiedenen Kapazitäten zu begründen.
6.4 Bandgap-Spannungsreferenz
Die Spannungsreferenz liefert eine konstante Ausgangsspannung von ca. 1,2 V. Ab-
bildung 6.26 zeigt den Verlauf der Referenzspannung in Abhängigkeit der Tempera-
tur. Innerhalb des Temperaturbereichs zwischen -40◦C und +80◦C liegt die Ände-
rung ∆Vref unter 3mV . Die Temperatur-abhängige Ausgangsspannung der Bandgap
Referenz ist in Abbildung 6.27 mit der Referenzspannung dargestellt. Bei -40◦C liegt
die Spannung über dem PNP Transistor (siehe Kapitel 5, Abschnitt 5.2.2) bei 760
mV, bei +80◦C fällt dieser Wert auf 520 mV.
131
-40 -20 0 20 40 60 80
1,201
1,202
1,203
1,204
 
R
e f
e r
e n
z s
p a
n
n
u
n
g  
/  V
Temperatur / °C
Abbildung 6.26: Verlauf der Referenzspannung in Abhängigkeit von der Temperatur (Si-
mulation)
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Abbildung 6.27: Verlauf der temperaturabhängigen Spannung und der Referenzspan-
nung über die Temperatur (Simulation)
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Kapitel 7
Zusammenfassung und Ausblick
Im Folgenden wird zunächst das Thema dieser Dissertation beschrieben. Weiterhin
werden die wichtigsten Ergebnisse kurz zusammengefasst und Neuerungen gegenüber
dem Stand der Forschung herausgestellt. Abschließend werden mögliche Ansätze für
zukünftige Forschungsarbeiten vorgeschlagen.
7.1 Themenbeschreibung
In dieser Arbeit wird die drahtlose Energieübertragung für passive Sensor-Transponder
untersucht. Kommerziell erhältliche Sensor-Transponder verwenden die induktive
Kopplung zweier Spulen zur Energieübertragung im magnetischen Wechselfeld. Da
diese Systeme in ihrer Reichweite stark beschränkt sind, wird in dieser Arbeit der
Ansatz der Energieübertragung über elektromagnetische Wellen im UHF-Bereich
betrachtet. Die Eﬃzienz des Systems wird im Wesentlichen von der unvermeidli-
chen Freiraumdämpfung und der Eﬃzienz des Gleichrichters bestimmt. In großem
Abstand zur Basisstation hat die Antennenspannung eine geringe Amplitude, und
die Implementierung eines eﬃzienten Gleichrichters stellt weiterhin eine Herausfor-
derung dar. Um für den Betrieb eines Transponders eine ausreichende Spannung
zu erzeugen, werden mehrere Gleichrichterstufen kaskadiert. Die Modellierung und
Analyse dieser Schaltung, sowie die Untersuchung neuer Topologien, bilden den Kern
dieser Arbeit. Schließlich werden die Ergebnisse der theoretischen Analyse, der nu-
merischen Simulation und der Messung verglichen.
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7.2 Ergebnisse und Innovation
Passive UHF-Transponder sind seit einigen Jahren Gegenstand intensiver Forschung.
Kommerziell erhältliche RFID-Systeme erzielen unter idealen Bedingungen derzeit
Reichweiten von bis zu 10 Metern. Es existieren jedoch noch keine passiven Sensor-
Transponder mit hoher Reichweite auf dem Markt. Im Rahmen von Forschungsar-
beiten [17] wurde die Möglichkeit von Sensoren auf passiven UHF-Tags prinzipiell
nachgewiesen. Die Eﬃzienz von typischen Gleichrichtern ist aber gerade bei kosten-
günstigen Standard-CMOS-Prozessen aufgrund von Kapazitäten und der Schwellen-
spannung von Dioden niedrig und begrenzt die erzielbare Reichweite.
Speziell der Schaltungsblock des Gleichrichters wurde daher in einer Reihe von exis-
tierenden Arbeiten optimiert [10], [32]. Das erste Ziel dieser Arbeit ist die prä-
zise Modellierung und Berechnung des Gleichrichters unter Berücksichtigung der
Eigenschaften realer Bauelemente in einem Standard-CMOS-Prozess. In [10] wurde
ein linearisiertes Ersatzschaltbild zur Modellierung des mehrstuﬁgen Gleichrichters
unter Verwendung eines Silicon-on-Saphire-Prozess vorgestellt. In [19] wurde diese
Analyse vertieft und erweitert, um auch die Einﬂüsse von parasitären Kapazitäten
und Widerständen in Bulk-CMOS-Prozessen auf die Eingangsimpedanz des Trans-
ponders zu berücksichtigen. Beide Analysen beziehen sich auf die herkömmliche
Villard-Schaltung mit Schottky-Dioden bzw. Transistoren. Die Analyse in dieser Ar-
beit erweitert diese Ergebnisse um eine analytische Berechnung des Gleichrichters
mit Transistoren und Arbeitspunkt-Einstellung zur Kompensation der Schwellen-
spannung. Speziell wird der komplexe Zusammenhang zwischen Eingangsspannung,
Ausgangsspannung und Laststrom des Gleichrichters mathematisch beschrieben.
Das resultierende Modell beschreibt den Einﬂuss der Parameter der verwendeten
Bauelemente auf das eingangs- und ausgangsseitige Verhalten der Schaltung und
erleichtert somit den systematischen Schaltungsentwurf.
In [37] wurde eine Technik zur vorteilhaften Arbeitspunkteinstellung von Transisto-
ren über eine Rückkopplung der Ausgangsspannung vorgestellt. Die entsprechende
Schaltung erfordert jedoch Transistoren mit niedriger Schwellenspannung und benö-
tigt während des Start-Up eine erhöhte Eingangsspannung. In dieser Arbeit werden
zwei Gleichrichterschaltungen vorgestellt, die auch bei Verwendung von Transisto-
ren mit einer hohen Schwellenspannung eine hohe Sensitivität ermöglichen. Die erste
dieser Schaltungen verwendet einen zweiten, parallel geschalteten Gleichrichter, um
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die Spannung zur Kompensation der Schwellenspannung zu generieren. Dieser zweite
Gleichrichter ist unbelastet, und weist auch mit unkompensierten Dioden eine hohe
Sensitivität auf. Der Hauptgleichrichter zur Spannungsversorgung des Transponders
arbeitet mit Transistoren, deren Arbeitspunkt so eingestellt wird, dass keine Span-
nungsverluste durch die Schwellenspannung auftreten. Bei der zweiten vorgestellten
Schaltung wird die Spannung zur Kompensation der Schwellenspannung von Tran-
sistoren im Gleichrichter selbst erzeugt. Das korrekte Einschwingen dieser Schaltung
wird durch parallel geschaltete Schottky Dioden und eine unterschiedliche Topologie
in den verschiedenen Stufen erreicht.
Im Rahmen der Arbeit wurde das vollständige analoge Front-End für einen pas-
siven UHF-Transponder mit Temperatursensor entworfen und in einer 0,35 µm
standard CMOS-Technologie hergestellt. Neben der üblichen Funktionalität stellt
der ASIC auch eine konstante Spannungsreferenz, eine geregelte Spannung und ein
temperatur-abhängiges Sensorsignal bereit. Diese Signale sind unabhängig vom Ab-
stand zum Lesegerät. Verschiedene Testschaltungen zur eﬃzienten Gleichrichtung
des Antennensignals wurden hergestellt und vermessen. Die Ergebnisse der theore-
tischen Analyse und der numerischen Simulation stimmen mit den Messergebnissen
überein. Mit dem entwickelten Front-End-ASIC wird in der verwendeten Technologie
eine Sensitivität von -12 dBm erreicht. Damit wird gegenüber einer herkömmlichen
Implementierung der Villard-Schaltung mit Schottky-Dioden ein Reichweitengewinn
von 30% erzielt.
7.3 Zukünftige Arbeit
Die Untersuchungen und Entwicklungen dieser Arbeit fanden ausschließlich auf
Schaltungsebene statt. Es wurden keine speziellen Bauelemente entwickelt oder Än-
derungen am Prozess vorgenommen. Zukünftige Entwicklungen auf Bauelement-
oder Technologieebene ermöglichen jedoch beispielsweise die Herstellung von Di-
oden mit sehr niedriger Schwellenspannung, einem hohen Gleichrichterverhältnis
und einer hohen Grenzfrequenz. So kann die Reichweite von zukünftigen passiven
Systemen deutlich erhöht werden. Auch auf Systemebene sind weitere Innovationen
zu erwarten. Zukünftige Entwicklungen von Lesegeräten und Antennen können die
Energie- und Informationsübertragung eﬃzienter und zuverlässiger gestalten. Auch
die (eingeschränkte) Verwendbarkeit von UHF-Transpondern in unmittelbarer Um-
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gebung von leitenden Materialien bleibt zu untersuchen.
Der in dieser Arbeit implementierte Temperatursensor dient als Beispiel für eine
komplexere Funktionalität im Gegensatz zu herkömmlichen Identiﬁkationstranspon-
dern. Weitere Komponenten, wie beispielsweise mikromechanische Druck- oder Be-
schleunigungssensoren, Aktoren oder erweiterte Kryptograﬁe, könnten im Zuge der
Senkung der Verlustleistung integrierter Schaltungen neue Anwendungsmöglichkei-
ten der passiven Transpondertechnik erschließen.
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